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integralno-diferencialni (regulator) 
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PLL ........... angl. Phase Locked Loop – fazno zaklenjena zanka 
PMSM ...... angl. Permanent Magnet Synchronous Machine – sinhronski stroj s 
trajnimi magneti 
PWM ........ angl. Pulse Width Modulation – pulzno-širinska modulacija 
REP ........... angl. REPetitive (controller) – repetitivni (regulator) 
RES ........... angl. RESonant (controller) – resonančni (regulator) 
RL ............. električno vezje (filter), sestavljeno iz upora in dušilke 
RLC .......... električno vezje (filter), sestavljeno iz upora, dušilke in kondenzatorja 
RST ........... angl. Reference Signal Tracking (controller) – regulator, ki sledi 
referenci 
SVM ......... angl. Space Vector Modulation – modulacija prostorskega vektorja 
THD .......... angl. Total Harmonic Distortion – faktor harmonskega popačenja 
TR ............. transformator 
UPS ........... angl. Uninterruptable Power Supply – vir brezprekinitvenega napajanja 
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Seznam uporabljenih simbolov 
1 .............. fazni kot osnovne harmonske komponente (splošno) 
comp,h........ kompenzacija zakasnitve posamezne harmonske komponente 
reguliranega sistema 
Eh ............ fazni kot posamezne (h-te) harmonske komponente napetosti e 
F0 ............ fazni kot odprtozančne prenosne funkcije 
h .............. fazni kot posamezne (h-te) harmonske komponente impedance 
Ih ............. fazni kot posamezne (h-te) harmonske komponente toka i 
mod ........... fazni kot sinusne napetosti krmilnega signala PWM generatorja 
marg .......... fazna rezerva 
Uh ............ fazni kot posamezne (h-te) harmonske komponente napetosti us 
 ............... kot, s katerim je krmiljen resonančni regulator 
el .............. električni kot rotorja 
meh ........... mehanski kot rotorja 
1 .............. krožna frekvenca osnovne harmonske komponente regulirane periodične 
veličine 
C ............. mejna krožna frekvenca, kjer amplitudno razmerje pade za 3 dB 
cr ............. krožna kritična frekvenca 
rot ............ magnetni pretok trajnih magnetov  
 RES ......... lastno ojačanje resonančnega regulatorja 
 REP ......... lastno ojačanje repetitivnega regulatorja 
 DCT ......... lastno ojačanje DCT regulatorja 
 dDCT ........ lastno ojačanje dvojnega DCT regulatorja 
AF0 ............ amplitudno razmerje odprtozančne prenosne funkcije 
Ah .............. dodatno ojačenje posamezne harmonske komponente  
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Ah,1 ............ faktor korekcije amplitude posamezne harmonske komponente h DCT 
filtra 1 pri dvojnem DCT regulatorju 
Ah,2 ............ faktor korekcije amplitude posamezne harmonske komponente h DCT 
filtra 2 pri dvojnem DCT regulatorju 
Amarg .......... amplitudna rezerva 
aS ............... realna komponenta prenosne funkcije linearnega reguliranca 
bS ............... imaginarna komponenta prenosne funkcije linearnega reguliranca 
C ............... kapacitivnost (splošno) 
C ............... oznaka za kondenzator (splošno) 
CDC............ kondenzatorski blok enosmernega tokokroga 
ci ............... faktor, s katerim označimo harmonske komponente, ki so v določeni 
aplikaciji regulirane (lahko zavzema le vrednost 0 ali 1) 
coeff1 ........ vektor koeficientov DCT filtra 
coeff2 ........ vektor koeficientov drugega DCT filtra 
E ............... efektivna vrednost napetosti e 
e ................ napetost aktivnega bremena 
egrid ............ omrežna napetost 
 ̂  .............. amplituda posamezne (h-te) harmonske komponente napetosti e 
Err ............ razlika med želeno in dejansko vrednostjo (splošno) 
Erri ............ pogrešek toka 
Errn ........... pogrešek hitrosti 
Erru ........... pogrešek napetosti 
ErrSum ..... akumulirani pogrešek regulatorja 
f .............. razlika med frekvenco f1, na katero je nastavljen namenski regulator 
harmonskih komponent, in frekvenco periodičnega signala Err na vhodu 
v ta regulator 
F0 .............. odprtozančna prenosna funkcija (splošno) 
f1 ............... frekvenca osnovne harmonske komponente periodične veličine in tudi 
frekvenca sinusne napetosti krmilnega signala PWM generatorja  
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fA ............... frekvenca, kjer fazni premik odprtozančne prenosne funkcije F0  
doseže -180° 
fB ............... frekvenca, kjer amplitudno razmerje odprtozančne prenosne funkcije F0  
doseže vrednost 1 
fC ............... mejna frekvenca, kjer amplitudno razmerje pade za 3 dB in nad katero 
želimo zadušiti preostali del frekvenčnega spektra (angl. cuttoff 
frequency) 
fCPU ........... frekvenca (takt) delovanja centralno procesorske enote v mikrokrmilniku 
fcr .............. kritična frekvenca, pri kateri je fazni premik -180° 
FDCT .......... prenosna funkcija DCT regulatorja 
FDCT,1 ........ prenosna funkcija DCT filtra 
FDCT,2 ........ prenosna funkcija drugega DCT filtra 
FDCT,dual ..... prenosna funkcija dvojnega DCT regulatorja 
FR .............. prenosna funkcija regulatorja (splošno) 
FREP .......... prenosna funkcija repetitivnega regulatorja 
FRES ........... prenosna funkcija resonančnega regulatorja 
FS .............. prenosna funkcija reguliranca (splošno) 
fS ............... vzorčna frekvenca 
fSW ............. stikalna frekvenca pretvornika in tudi frekvenca trikotnega signala PWM 
generatorja 
H ............... skupno število reguliranih harmonskih komponent  
h ................ zaporedna številka posamezne harmonske komponente (splošno) 
havg,i .......... posamezni koeficient filtra tekočega povprečja 
hmax ........... najvišja zaporedna številka harmonske komponente, ki jo regulator še 
regulira 
hsinc,i .......... posamezni koeficient sinc filtra 
i ................. tok skozi breme 
i .............. tok prve faze dvofaznega sistema po Clarkini transformaciji 
i .............. tok druge faze dvofaznega sistema po Clarkini transformaciji 




 ............... želena vrednost amplitude sinusnega toka 
i
*
 ............... želeni bremenski tok (referenca) 
iC ............... tok v kondenzatorski paket enosmernega tokokroga 
id ............... tok v d osi po Clarkini in Parkovi transformaciji 
id
*
 .............. želeni tok id 
iDC ............. tok iz enosmernega tokokroga proti bremenu ali obratno 
Îh ............... amplituda posamezne (h-te) harmonske komponente toka i 
Îh,max .......... največja možna amplituda posamezne harmonske komponente toka i, da 
pretvornik ne preide v nasičenje 
iq ............... tok v q osi po Clarkini in Parkovi transformaciji 
iq
*
 .............. želeni tok iq 
irect ............. tok v oziroma iz enosmernega tokokroga v pretvornik 
J ................ vztrajnostni moment 
kDCT ........... kompenzacija zakasnitve reguliranega sistema 
KDCT .......... ojačenje DCT regulatorja 
KdDCT ......... ojačenje dvojnega DCT regulatorja 
Kff .............. korekcijski faktor napetostne kompenzacijske veje aktivnega usmernika 
Ki .............. ojačenje I regulatorja (obratna vrednost časovne konstante) 
Kp .............. ojačenje P regulatorja 
kREP  .......... kompenzacija zakasnitve reguliranega sistema 
KREP .......... ojačenje repetitivnega regulatorja 
KRES ........... ojačenje resonančnega regulatorja 
KS .............. sistemsko ojačenje prenosne funkcije linearnega reguliranca 
L ................ induktivnost (splošno) 
L ............... oznaka za dušilko (splošno) 
Ld .............. vzdolžna induktivnost statorskih navitij PMSM-ja 
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Lfilter .......... induktivnost filtrske dušilke 
Lq .............. prečna induktivnost statorskih navitij PMSM-ja 
LTR2 ........... stresana induktivnost sekundarnega navitja transformatorja 
M .............. modulacijski indeks 
ma ............. vklopno razmerje (razmerje med amplitudo krmilnega signala in 
maksimalno vrednostjo trikotnega signala) 
mf .............. razmerje med stikalno frekvenco in frekvenco krmilnega signala 
Mmeh .......... navor 
Mmeh
*
 ......... želeni navor 
Mmeh,n ........ nazivni navor 
N ............... št. vzorcev v eni periodi regulirane veličine 
nmeh ........... mehanska vrtilna hitrost rotorja  
nmeh
*
 .......... želena mehanska vrtilna hitrost rotorja  
Out ............ izhod iz regulatorja (splošno) 
OutMax ..... največja dovoljena vrednost izhoda regulatorja 
OutMin ..... najmanjša dovoljena vrednost izhoda regulatorja 
p ................ število polovih parov 
Pn .............. nazivna moč 
Q1 ............. zgornji tranzistor prve veje mostičnega pretvornika 
Q2 ............. spodnji tranzistor prve veje mostičnega pretvornika 
Q3 ............. zgornji tranzistor druge veje mostičnega pretvornika 
Q4 ............. spodnji tranzistor druge veje mostičnega pretvornika 
R ............... oznaka za upor (splošno) 
R ............... upornost (splošno) 
Rfilter .......... upornost filtrske dušilke 
Rphase ......... AC upornost faznega navitja 
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Rphase,DC ..... DC upornost faznega navitja 
RT .............. prevodna upornost MOSFET tranzistorja 
RTR2 ........... upornost sekundarnega navitja transformatorja 
s ................ neodvisna spremenljivka v Laplaceovem (frekvenčnem) prostoru 
t ................. čas 
T ................ časovna konstanta  
T1 .............. perioda ponavljajočega se signala 
TCPU .......... perioda enega cikla centralno procesorske enote mikrokrmilnika 
td ............... mrtvi čas 
TS .............. vzorčni interval 
TSW ............ čas med preklopi tranzistorjev pretvornika 
u
*
 ............. želena napetost prve faze dvofaznega sistema 
u
*
 ............. želena napetost druge faze dvofaznega sistema 
uC .............. napetost na kondenzatorju 
uC
*
 ............. želena napetost na kondenzatorju 
Ucos ........... izhod prve interne veje resonančnega regulatorja 
 ̅ 
  ............. želena srednja vrednost napetosti na kondenzatorju RLC vezja 
 ̂   
  ........... želena amplituda izmenične komponente napetosti na kondenzatorju 
RLC vezja 
 ̅  ............. srednja vrednost napetosti na kondenzatorju RLC vezja 
Ud .............. znižanje napetosti zaradi mrtvega časa 
ud
*
 ............. želena napetost v d osi 
UDC ........... napetost enosmernega tokokroga (DC linka) 
UDC
*
 .......... želena napetost enosmernega tokokroga (DC linka) 
 ̅   ........... srednja vrednost napetosti enosmernega tokokroga (DC linka) 
Seznam uporabljenih simbolov xvii 
 
UDC,min ...... najmanjša vrednost napetosti enosmernega tokokroga UDC, ki še 
zagotavlja uspešno regulacijo harmonskih komponent in sledenje 
želenemu bremenskemu toku i 
Ui1 ............. izhod integratorja prve interne veje resonančnega regulatorja 
Ui2 ............. izhod integratorja druge interne veje resonančnega regulatorja 
umod ........... krmilna modulacijska napetost PWM generatorja 
 ̂    ......... amplituda sinusne napetosti krmilnega signala PWM generatorja 
uq
*
 ............. želena napetosti v q osi 
uS .............. napetost na izhodu pretvornika 
 ̂    ........... amplituda osnovne harmonske komponente napetosti uS 
 ̂    ........... amplituda posamezne (h-te) harmonske komponente napetosti uS 
 ̂   ......... amplituda mf-te harmonske komponente napetosti uS 
US,max ........ maksimalna napetost pretvornika, ki jo je še zmožen zagotavljati na 
izhodu 
Usin ............ izhod druge interne veje resonančnega regulatorja 
utri ............. trikotna napetost PWM generatorja 
Utri,max ....... maksimalna vrednost trikotnega signala PWM generatorja 
w0, w1, w2 .. uteži FIR filtra znotraj repetitivnega regulatorja 
z ................ faktor dušenja člena 2. reda 
z ................ neodvisna spremenljivka v diskretnem prostoru 
Zh .............. impedanca bremena za posamezno (h-to) harmonsko komponento 
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Pričujoče delo obravnava regulacijo harmonskih komponent v sistemih močnostne 
elektronike, kjer imamo opravka s pretvorniki električne energije v širokem razponu 
moči. Ti pretvorniki delujejo s stikalno frekvenco, ki je za nekaj velikostnih razredov 
večja od frekvence osnovne harmonske komponente napetosti oziroma toka, ki jo 
želimo generirati. Zato lahko vplive stikalne frekvence dušimo le s pasivnimi filtri. 
Za regulacijo osnovne harmonske komponente in višjeharmonskih komponent do 
teoretično Nyquistove frekvence (polovica vzorčne frekvence) uporabljamo 
namenske, integralno delujoče, digitalne regulatorje. Poudarek te doktorske 
disertacije je na namenskem generiranju oziroma odpravljanju teh harmonskih 
komponent v sistemih močnostne elektronike, kar je možno doseči z ustreznimi 
regulacijskimi algoritmi. 
 
Na podlagi pregleda literature je bilo ugotovljeno, da se tako v enofaznih kot v 
trifaznih sistemih za potrebe regulacije harmonskih komponent uporabljajo: 
resonančni regulator, repetitivni regulator, DCT regulator ter dvojni DCT regulator. 
Za trifazne sisteme je primeren še I regulator v rotirajočem dq koordinatnem sistemu. 
Regulatorji, kot so PI, prediktivni, RST (angl. Reference Signal Tracking), histerezni 
in časovno-diskretni regulator so manj primerni ali neustrezni za regulacijo 
harmonskih komponent, saj v stacionarnem stanju ne zmorejo (dovolj) dobro slediti 
želeni vrednosti. Tudi mehka logika (angl. fuzzy), nevronske mreže in genetski 
algoritmi se zaenkrat za regulacijo harmonskih komponent ne uporabljajo. 
Resonančni regulator in I regulator v rotirajočem dq koordinatnem sistemu regulirata 
le eno harmonsko komponento, zato moramo uporabiti en tak regulator za vsako 
posamezno harmonsko komponento, ki jo želimo regulirati. Repetitivni, DCT in 
dvojni DCT regulator so zmožni nadzorovati več harmonskih komponent hkrati.  
 
Dvojni DCT regulator sem zasnoval sam. Je novost, ki je do sedaj v literaturi še ni 
bilo možno zaslediti. Dvojni DCT regulator je nadgradnja DCT regulatorja, hkrati pa 
predstavlja alternativo več resonančnim regulatorjem. Za razliko od repetitivnega in 
DCT regulatorja, je možno z dvojnim DCT regulatorjem nastavljati amplitudo in 
xx Povzetek 
 
kompenzacijo faznega premika za vsako harmonsko komponento posebej. Tudi 
harmonske komponente, ki jih želimo regulirati, lahko poljubno izbiramo, pri čemer 
je časovna zahtevnost vedno enaka, ne glede na skupno število izbranih harmonskih 
komponent. 
 
Zaradi medsebojne primerjave so resonančni, repetitivni, DCT in dvojni DCT 
regulator implementirani v sistem vodenja treh simulacijskih in eksperimentalnih 
modelov. V aktivnem usmerniku z dvosmernim pretokom moči so višjeharmonske 
komponente z regulacijskim algoritmom močno dušene, kar ima za posledico 
precejšnje izboljšanje faktorja moči. Omenjeni regulatorji harmonskih komponent 
enako dobro dušijo periodične motnje, a se med seboj razlikujejo po lastnostih 
delovanja, s katerimi ovrednotimo prednosti in slabosti posameznega regulatorja ter 
glede na zahteve izberemo najprimernejšega. Kriteriji za izbiro so naslednji: hitrost 
odziva regulatorja ob prehodnem pojavu (dinamika), časovna zahtevnost izračuna v 
realnem času (število matematičnih operacij znotraj vzorčnega intervala), velikost 
potrebnega pomnilniškega prostora, zahtevnost realizacije v mikrokrmilniku, 
občutljivost na odstopanje frekvence osnovne harmonske komponente ter omejitve 
regulatorjev (npr. zmožnost natančne kompenzacije zakasnitve za posamezno 
harmonsko komponento, zmožnost spreminjanja parametrov v realnem času). 
 
Zelo podoben regulacijski algoritem za odpravljanje periodičnih motenj je bil 
implementiran tudi pri regulaciji izhodne napetosti RLC vezja, kjer je frekvenčna 
odvisnost faznega premika izrazito nelinearna. Na tem sistemu se tako pokaže 
pomanjkljivost repetitivnega in DCT regulatorja, kjer ni možno nastaviti 
kompenzacije zakasnitve za vsako harmonsko komponento posebej. Posledično je 
težko zagotavljati stabilno obratovanje teh dveh regulatorjev. Kompromis moramo 
narediti med dinamiko ter pasovno širino regulatorjev, kar pa se med seboj 
izključuje. To pomeni, da če želimo imeti ustrezno dinamiko, moramo precej omejiti 
število harmonskih komponent, ki jih reguliramo. Lahko pa na račun počasnega 
odziva regulatorja ustrezno povečamo pasovno širino. Pasovna širina mora biti 




Pri vodenju trifaznega sinhronskega stroja s trajnimi magneti so izbrane 
višjeharmonske komponente toka v dq koordinatnem sistemu generirane z namenom 
odpravljanja valovitosti navora in hitrosti. Ta aplikacija je težavna zato, ker se 
frekvenca osnovne harmonske komponente ves čas spreminja, kar lahko posledično 
povzroči nestabilno delovanje regulacijskega sistema. S spreminjanjem frekvence se 
spreminja tudi fazni premik regulirane veličine, kar še dodatno ogrozi stabilnost. 
Rešitev tega problema je v adaptivnem delovanju regulatorjev, kar je implementirano 
v algoritem vodenja. Rezultati dokazujejo stabilno delovanje v območju vrtilnih 
hitrosti od praktično 0 min
-1




Preučen je tudi vpliv fizikalnih omejitev na regulacijo harmonskih komponent. 
Analizirani so vplivi parametrov pretvornika in bremena. Izpeljan je splošen 
analitičen izraz, s katerim je možno enostavno in zanesljivo ugotoviti, ali je 
pretvornik sposoben regulirati izbrane harmonske komponente toka skozi ohmsko-
induktivno breme. Najvplivnejši parametri, ki omejujejo delovanje pretvornika, so: 
napetost na enosmernem tokokrogu, upornost bremena, mrtvi čas stikalnega 
pretvornika ter frekvenca reguliranih harmonskih komponent. 
 
V sklepu je poudarjen vpliv mrtvega časa na popačenje napetosti pretvornika, 
narejena strnjena primerjava resonančnega, repetitivnega, DCT in novo zasnovanega 
dvojnega DCT regulatorja, podane so aplikacije, v katerih je regulacija harmonskih 
komponent najpogosteje uporabljena ter nakazana smer nadaljnjega dela. 
 
 
Ključne besede: Periodične motnje, stacionarno stanje, harmonske komponente, 
resonančni regulator, repetitivni regulator, DCT regulator, dvojni DCT regulator, 










The main topic of this dissertation is harmonics control in power electronics systems, 
represented by switching converters in a wide range of power. The switching 
frequency of the converters is larger than fundamental harmonics frequency of signal 
being controlled and can be suppressed with passive analog filters only. To generate 
or to suppress the fundamental harmonic and harmonics theoretically up to the 
Nyquist frequency, the dedicated controllers and appropriate control algorithms must 
be implemented within the microcontroller. 
 
In single-phase and three-phase systems the resonant, repetitive, DCT and dual DCT 
controllers are used. Additionally, rotating frame I controller is used in three-phase 
systems only. Based on the literature review, PI, predictive, RST (Reference Signal 
Tracking), hysteresis, time-discrete controller are not appropriate for harmonics 
control. These controllers cannot adequately follow the steady-state reference. The 
same applies for fuzzy logic, neural networks and genetic algorithms, therefore those 
algorithms have not yet been used for the harmonic control. The rotating frame I 
controller and the resonant controller controls only individual harmonic. To control 
more harmonics, multiple controllers, working in parallel, need to be used. 
Repetitive, DCT and dual DCT are capable of controlling several harmonics 
simultaneously. 
 
Dual DCT controller is designed by myself and is a novelty that has not yet been 
mentioned in the relevant literature. Dual DCT controller is an upgrade of the DCT 
controller and it poses an alternative to the multiple resonant controllers. Unlike the 
repetitive and the DCT controller, it is possible to adjust the amplitude and phase lag 
compensation for each harmonic separately. The harmonics can be arbitrarily 




To compare resonant, repetitive, DCT and the dual DCT controller, those algorithms 
are implemented into several simulations and experiments. In a bidirectional active 
rectifier the harmonics are mitigated, which ensures improvement of the power 
factor. They all attenuate harmonics well enough, however each of them has unique 
properties, by which the advantages and disadvantages of each controller are 
evaluated. The most appropriate one is selected according to the following 
requirements: the transient response time (dynamics), real-time computing power 
complexity (number of mathematical calculations within a sampling interval), 
memory usage requirement, complexity of implementing the controller algorithm in 
microcontroller, sensitivity to frequency change and limitations of the controller (i.e. 
exact phase lag compensation ability for each harmonic, possibility of controller 
parameters change during operation). 
 
A very similar harmonics control algorithm was also tested in the output voltage 
control of an RLC circuit, where the frequency dependence of the phase lag is 
distinctly nonlinear. This system exposes the main disadvantages of the repetitive 
and the DCT controller. Only linear phase lag compensation is possible, which 
causes stability issues. The compromise between dynamics and bandwidth of those 
controllers must be made to ensure stable operation. Either bandwidth is satisfactory 
and the dynamics is worsened or the dynamics is good and bandwidth is narrowed. 
 
When operating a three-phase permanent magnet synchronous machine, several 
selected current higher harmonics in the dq coordinate system are generated to 
eliminate torque and speed fluctuations. Electrical frequency is changing all the time 
according to mechanical frequency change, therefore the current phase lag is affected 
and stability of control loop is threatened. To solve this issue, adaptive change of 
controller’s parameters is implemented in control algorithm. The results prove 




The physical limitations of harmonics control are also examined. The influence of 
converter’s parameters and RL load is analyzed. To determine whether the converter 
is capable of controlling the selected harmonics of the current through RL load or 
not, a general analytic expression has been derived, which offers fast and reliable 
estimation. The most important parameters limiting the operation of the inverter are: 
DC link voltage, load resistance, switching converter’s dead time and frequency of 
controlled harmonics. 
 
In conclusion, the influence of dead time is emphasized, a concise comparison of the 
resonant, repetitive, DCT and self-designed dual DCT controller is made, 
applications in which the control of harmonics is most commonly used are given and 
the direction of further work is also indicated. 
 
Key words: Periodic disturbances, steady state, harmonics, resonant controller, 







Ta stran je namenoma prazna! 
1  Uvod 1 
 
1  Uvod 
Na področju močnostne elektronike imamo opravka z električnimi veličinami – 
napetostmi in tokovi. V primerjavi z mehanskimi, termičnimi, kemičnimi ali 
morebitnimi drugimi učinki, ki so posledica napetosti in tokov, so električni signali 
hitrejši. Prav zato električni prehodni pojavi običajno hitro izzvenijo, sistem pa 
preide v stacionarno stanje, ki ga moramo zaradi varnosti in funkcionalnosti imeti 
pod nadzorom. V stacionarnem stanju električni signali zavzemajo konstantne 
vrednosti ali pa so periodični. Periodične motnje želimo običajno odpraviti, včasih pa 
želimo v sistem periodičen signal tudi vsiliti. Vsak tak signal ima osnovno 
harmonsko komponento ter višjeharmonske komponente, ki jih običajno opazujemo 
v frekvenčni domeni. Osrednja tematika te doktorske disertacije je generiranje 
oziroma odpravljanje višjeharmonskih komponent v močnostnih pretvornikih 
električne energije in v reguliranih pogonih, kar je možno doseči z ustreznimi 
regulacijskimi algoritmi. Ti algoritmi omogočajo generiranje napetosti in tokov za 
napajanje sinhronskih in asinhronskih električnih strojev, kot tudi za ostale naprave 
močnostne elektronike. Močnostni napajalni viri so lahko napetostni ali tokovni, kar 
pomeni, da je treba regulirati bodisi napetost, bodisi tok. Zelo pogosto pa sta 
regulirani obe veličini, torej tako napetost kot tudi tok. 
 
Zaradi različnih periodičnih signalov je treba razlikovati med taktom 
mikrokrmilnika, vzorčnim intervalom, časom med preklopi močnostnega tranzistorja 
in pa periodo regulirane veličine. Pojavljajo se najmanj naslednje frekvence: 
 frekvenca delovanja centralno procesorske enote znotraj mikrokrmilnika fCPU 
v velikostnem razredu nekaj sto MHz ali nekaj GHz (obratna vrednost te 
frekvence je perioda enega cikla mikrokrmilnika TCPU), 
 stikalna oziroma preklopna frekvenca pretvornika fSW v velikostnem razredu 
nekaj kHz, nekaj deset kHz ali nekaj sto kHz (obratna vrednost te frekvence 
je čas med preklopi tranzistorjev TSW), 
 vzorčna frekvenca regulirane veličine fS, ki je v enakem velikostnem razredu 
kot stikalna frekvenca (obratna vrednost te frekvence je vzorčni interval TS), 
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 frekvenca periodičnega signala f1, v velikostnem razredu nekaj deset, nekaj 
sto Hz ali nekaj kHz (obratna vrednost te frekvence je perioda signala T1). 
 
Čas, v katerem mikrokrmilnik izvrši eno operacijo, je TCPU. Največkrat je stikalna 
frekvenca pretvornika fSW kosntantna, zato je tudi čas med preklopi tranzistorjev TSW 
konstanten. S pomočjo analogno-digitalnega (AD) pretvornika zajamemo vrednost 
merjenega signala vsak vzorčni interval TS. Znotraj enega vzorčnega intervala TS je 
torej izvajanje algoritma podvrženo omejitvi števila operacij, ki jih lahko opravi 
mikrokrmilnik. Maksimalno število je omejeno z razmerjem fCPU/fS. Če je v danem 
primeru maksimalno število operacij npr. 10000, je algoritem, ki od mikrokrmilnika 
zahteva 9000 operacij v enem vzorčnem intervalu, časovno zahteven. Če pa je 
zahtevanih izračunov v enakem vzorčnem intervalu le 1000, algoritem ni časovno 
zahteven. Signali, katerih harmonske komponente reguliramo, se ponavljajo s 
periodo T1. 
 
V sistemih močnostne elektronike je regulacija harmonskih komponent napetosti 
oziroma toka zelo koristna, saj zagotavlja boljšo učinkovitost delovanja. Omrežni 
pretvorniki se morajo podrejati predpisom, ki urejajo področje kakovosti električne 
energije [1]–[5]. S predpisi je omejena vsebnost višjeharmonskih komponent (do 40. 
harmonske komponente). Zmanjšanje harmonskega popačenja posledično zmanjšuje 
faktor harmonskega popačenja (THD – angl. Total Harmonic Distortion) in 
izboljšuje faktor moči. V takšnih primerih je težnja po odpravljanju višjeharmonskih 
komponent vsekakor prisotna. S tem se zmanjšajo izgube v sami napravi in v 
elektroenergetskem sistemu, kar posledično pomeni tudi finančne prihranke. Pregled 
relevantne literature kaže, da vsebnost višjeharmonskih komponent toka povzroča 
tudi pregrevanje transformatorjev [6]–[9]. Včasih pa so višjeharmonske komponente 
tudi zaželene, generiramo jih na primer pri vodenju električnih strojev za zmanjšanje 
valovitosti navora in hitrosti [10]–[12], za povečanje izkoristka [13] ali za povečanje 
specifične moči na enoto prostornine [14] ter pri aktivnih filtrih [15]–[17]. 
 
Električni stroj na skupni gredi z motorjem z notranjim zgorevanjem se lahko obnaša 
kot električni vztrajnik, ki aktivno duši valovitost hitrosti motorja z notranjim 
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zgorevanjem. Posledično se zmanjšajo tudi vibracije in hrup. Hkrati s to 
funkcionalnostjo lahko električni stroj še regenerativno zavira ali dodaja navor 
skupni gredi. Podobno velja tudi za sklop električnega stroja in batnega kompresorja. 
Ta področja so vedno bolj aktualna, a še niso podrobno raziskana in vsekakor 
zahtevajo poglobljena znanja regulacije harmonskih komponent. Ključne informacije 
s tega področja so zbrane v tem delu. 
 
Z regulacijskega stališča nadzor nad harmonskimi komponentami ni enostaven. V 
številnih primerih uporaba konvencionalnega PID (proporcionalno-integralno-
diferencialni) oziroma PI (proporcionalno-integralni) regulatorja ni najustreznejša, 
saj pogrešek v stacionarnem stanju ni zanemarljiv. Zato se pojavlja težnja po 
razširitvi nabora regulatorjev, ki bi rezultate pri generiranju oziroma odpravljanju 
višjeharmonskih komponent izboljšali. Pri pregledu literature je bilo ugotovljeno, da 
predvsem integralno delujoči napredni regulatorji izkazujejo dobro izhodišče za 
regulacijo osnovne harmonske komponente in višjeharmonskih komponent. To so: I 
regulator v rotirajočem koordinatnem sistemu, resonančni regulator, repetitivni 
regulator ter regulator s filtrom, ki temelji na diskretni kosinusni transformaciji (angl. 
Discrete Cosine Transform) – DCT regulator. Ti regulatorji delujejo sočasno z 
regulatorjem, ki skrbi za ustrezno dinamiko (največkrat je to PI regulator). 
 
V literaturi zasledimo, da se PI regulator praktično nikoli ne uporablja za namensko 
regulacijo harmonskih komponent, je pa res, da povečanje ojačenja (oziroma 
skrajšanje časovne konstante) I regulatorja vseeno rahlo zmanjša amplitude 
določenih višjeharmonskih komponent [18]. I regulator v rotirajočem dq 
koordinatnem sistemu se za regulacijo harmonskih komponent uporablja le v 
trifaznih sistemih [18]–[21]. Za vsako posamezno harmonsko komponento 
potrebujemo po en I regulator v rotirajočem koordinatnem sistemu.  
 
Zelo podoben princip delovanja ima resonančni regulator, ki se tako v trifaznih kot 
tudi v enofaznih sistemih uporablja za regulacijo osnovne harmonske komponente in 
višjeharmonskih komponent. Tudi ta regulator regulira le eno harmonsko 
komponento, zato je za regulacijo več harmonskih komponent treba uporabiti 
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vzporedno vezavo več resonančnih regulatorjev. Za nadzor nad jalovo močjo v vetrni 
elektrarni se uporablja resonančni regulator, ki je vezan vzporedno s P regulatorjem 
[22]–[24], vzporedna vezava več resonančnih regulatorjev se uporablja v tokovnih 
virih [25]–[31], napetostnih virih [32], [21], [33]–[36], v aktivnih močnostnih filtrih 
[37]–[41], v hibridnih vozilih [13], v tirnih vozilih [42], v sistemih 
brezprekinitvenega napajanja (UPS – angl. Uninterruptable Power Supplies) [43] ter 
v sončnih elektrarnah [44], [45]. 
 
Uporaba repetitivnega regulatorja se je začela v optičnih diskovnih pogonih [46], 
[47], razširila pa se je tudi na ostala področja. Uporablja se v sistemih z zelo nizkim 
harmonskim popačenjem: pri odpravljanju valovitosti navora sinhronskega stroja s 
trajnimi magneti [10]–[13], za zmanjševanje mehaničnih vibracij [48], v pretvornikih 
v sončnih elektrarnah [49], v napajalnih virih [44], [50]–[61], v sistemih 
brezprekinitvenega napajanja [43], [62], [63] ter v aktivnih filtrih [64]. 
 
V aktivnih filtrih se uporablja tudi DCT regulator [65], [66], a je ta algoritem v 
literaturi številčno manj zastopan. 
 
Vsak regulator ima svoje prednosti in slabosti. Izpostaviti velja, da lahko le 
resonančni regulator in I regulator v rotirajočem koordinatnem sistemu regulirata 
posamezno harmonsko komponento neodvisno od ostalih komponent. Njuna slabost 
je ta, da z naraščajočim številom reguliranih harmonskih komponent raste tudi 
število matematičnih operacij ter s tem procesorski čas, potreben za izračun. Ravno 
časovna zahtevnost pri obdelavi signalov v realnem času predstavlja pomembno 
omejitev. Posledično je omejeno tudi najvišje skupno število reguliranih harmonskih 
komponent. Pri repetitivnem regulatorju in pri DCT regulatorju je število 
matematičnih operacij načeloma fiksno. A kompromis, ki ga je treba sprejeti je, da ni 
možno nadzirati vsake harmonske komponente posebej, temveč izključno vse hkrati.  
 
V literaturi se pojavljajo tudi regulatorji, poimenovani H repetitivni 
regulatorji [67]. Gre za kombinacijo klasičnega osnovnega repetitivnega regulatorja 
in H regulatorja. Avtor na primeru razsmernika pregledno primerja predlagani 
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regulator s PI, resonančnim in prediktivnim dead-beat regulatorjem, kjer poudari, da 
H repetitivni regulator dosega najboljše rezultate v stacionarnem stanju (manjši 
THD, večji faktor moči), v dinamičnih razmerah pa je ta regulator slabši (daljši 
prehodni pojav). Takšne izvedbe regulatorjev so v literaturi manj zastopane. 
 
Prediktivni dead-beat regulator se v navezavi z repetitivnim regulatorjem [52], [58], 
[66] uporablja v sistemih, kjer je zahtevana visoka dinamika. Repetitivni regulator 
skrbi za odpravljanje periodičnih motenj v stacionarnem stanju, a potrebuje nekaj 
časa za ustrezen odziv. Hitrega prehodnega pojava in sledenja referenčni vrednosti, 
ki se dinamično spreminja, repetitivni regulator ne more zagotoviti. Prediktivni dead-
beat regulator to pomanjkljivost omili oziroma skoraj v celoti odpravi, saj se zelo 
hitro odzove na skočno spremembo želene vrednosti. Tako lahko zagotovi zelo hiter 
prehodni pojav, z relativno majhnim dinamičnim pogreškom. Glavna pomanjkljivost 
prediktivnega dead-beat regulatorja je občutljivost na spremembo parametrov in 
kompleksnost realizacije. 
 
Paralelna uporaba resonančnega regulatorja za regulacijo osnovne harmonske 
komponente (predvsem zaradi odlične dinamike) ter repetitivnega regulatorja za 
regulacijo višjeharmonskih komponent (majhna procesorska moč) je v literaturi prav 
tako pogosta [55], [68]–[71], saj v praksi predstavlja dober kompromis med 
dinamiko ter porabljenimi viri. Redkeje pa se uporablja zaporedna vezava teh dveh 
regulatorjev [44]. 
 
Medsebojna primerjava resonančnega, repetitivnega in DCT regulatorja na enakem 
eksperimentalnem modelu je v literaturi redka, pa še te primerjave so večinoma plod 
simulacijskih rezultatov ali pa primerjajo le resonančni in repetitivni regulator [19], 
[29], [35], [57], [72]. Primerjalnih analiz vseh treh naprednih regulatorjev na 
eksperimentalnem modelu v literaturi ni zaslediti. Prav tako ni zaslediti kriterijev, po 
katerih je izbira posameznega regulatorja harmonskih komponent ustreznejša. Zato je 
v disertaciji predstavljena primerjalna analiza med resonančnim, repetitivnim ter 
DCT regulatorjem na več eksperimentalnih modelih. Opisane so njihove lastnosti ter 
opredeljeni kriteriji za izbiro najprimernejšega regulatorja glede na zahteve. 
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V to primerjavo je vključen tudi dvojni DCT regulator, ki je noviteta na področju 
regulacije harmonskih komponent. Je nadgradnja DCT regulatorja, pri katerem 
posamezni harmonski komponenti ni možno nastaviti ojačenja ter kompenzacije 
fazne zakasnitve. To pomanjkljivost sem odpravil z uporabo dveh DCT filtrov, od 
koder izvira tudi ime regulatorja. Ima pa ta regulator še eno zelo pomembno lastnost: 
čas izračuna je neodvisen od skupnega števila reguliranih harmonskih komponent. 
Dvojni DCT regulator predstavlja alternativo vzporedni vezavi več resonančnih 
regulatorjev, pri čemer je poglavitna prednost dvojnega DCT regulatorja konstantna 
časovna zahtevnost.  
 
Podoben poskus izboljšave DCT regulatorja je naredil Chen [73], ki predlaga 
izboljšani DCT oziroma DFT regulator, kjer je filter za vsako posamezno harmonsko 
komponento realiziran s tekočo (drsečo) diskretno Fourierjevo transformacijo (DFT). 
Prav tako je možno nastavljati amplitudo in kompenzacijo fazne zakasnitve za vsako 
harmonsko komponento posebej, a je časovna zahtevnost takšnega regulatorja še 
vedno odvisna od števila reguliranih harmonskih komponent, poleg tega pa je še 
kompleksnejši. 
 
Pri vsaki izdelani napravi ali zasnovani metodologiji je zelo pomembno, da se 
zavedamo tudi omejitev. V nasprotnem primeru je lahko obratovanje sistema 
nepričakovano ali pa celo nesprejemljivo in nevarno. Regulacijo harmonskih 
komponent v sistemih močnostne elektronike omejujejo naslednji vplivnejši fizikalni 
parametri: napetost na enosmernem tokokrogu, upornost bremena, mrtvi čas 
stikalnega pretvornika ter frekvenca reguliranih harmonskih komponent. Vpliv teh 
parametrov je analiziran za splošno breme, ki se obnaša kot člen 1. reda. V 
močnostnih pretvornikih je zelo pogosto reguliran tok skozi dušilko. Izpeljan je 
analitičen izraz, s pomočjo katerega lahko enostavno in zanesljivo izračunamo 
maksimalne amplitude toka posameznih harmonskih komponent. Na podlagi te 
analize je možno tudi obratno. Ugotovimo lahko, ali je pretvornik zmožen 
zagotavljati želeno harmonsko vsebino toka. Veljavnost analitičnih izrazov je 
potrjena z eksperimentalnim delom na enofaznem razsmerniku. 
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Vsebina doktorske disertacije je v nadaljevanju razdeljena na podsklope. V drugem 
poglavju je analiziran vpliv parametrov bipolarne pulzno-širinske modulacije (PWM) 
na frekvenčno vsebino izhodne napetosti enofaznega H mostiča. V tretjem poglavju 
so predstavljene fizikalne omejitve pri regulaciji harmonskih komponent. V četrtem 
poglavju so opisane lastnosti resonančnega, repetitivnega, DCT in novo zasnovanega 
dvojnega DCT regulatorja. V petem poglavju je narejena primerjalna analiza naštetih 
regulatorjev. Našteta so še priporočila za določanje njihovih parametrov. Sledi šesto 
poglavje, v katerem je potrjena veljavnost analitičnih izrazov za preverjanje 
napetostne zmogljivosti pretvornika pri generiranju harmonskih komponent. 
Predstavljeni so tudi eksperimentalni rezultati treh različnih aplikacij: aktivnega 
usmernika s ciljem izboljšanja faktorja moči, regulacija harmonskih komponent 
izhodne napetosti RLC vezja ter pogona sinhronskega stroja s trajnimi magneti, ki 
mu odpravljamo valovitost navora in hitrosti. V sedmem poglavju so strnjene 
sklepne ugotovitve. Sledijo še popis literature s tematskega področja in dodatki. 
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2  Analiza vpliva bipolarne PWM na frekvenčni spekter 
izhodne napetosti pretvornika 
Večina naprav močnostne elektronike vključuje enosmerni tokokrog (angl. DC link) 
in neke vrste izhodni in/ali vhodni pasivni filter. Zelo pogosto reguliramo tok skozi 
ohmsko-induktivno (RL) breme. Nadomestno vezje pretvornika in takšnega 
bremena, ki velja za razmere v stacionarnem stanju, je prikazano na sliki 2.1. Ker je 
breme lahko tudi aktivno (električni stroji, omrežni pretvorniki), je modelu poleg 
upornosti R in induktivnosti L dodana še napetost e, na katero s strani pretvornika ni 
možno direktno vplivati. Napetost e predstavlja inducirano napetost električnega 
stroja ali pa omrežno napetost pri napravah, priključenih na omrežje. Močnostni 
pretvornik (napetostni vir) je predstavljen z napetostjo uS. Njegova naloga je, da 
generira osnovno harmonsko komponento in po potrebi tudi višjeharmonske 
komponente napetosti. Harmonske komponente napetosti uS se odražajo tudi v 
bremenskem toku i. Z ustrezno generirano napetostjo uS je možno nadzorovati 
(regulirati) harmonsko vsebino bremenskega toka i. Tak model dovolj dobro opiše 
delovanje tipičnih sistemov močnostne elektronike v stacionarnem stanju, kot na 
primer omrežno priključene pretvornike z L filtrom ali motorske pretvornike. 
 
Slika 2.1:  Nadomestno vezje pretvornika in aktivnega RL bremena. 
 
Če se omejimo le na stacionarno stanje, je možno vse omenjene periodične veličine 
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kjer je hmax najvišja harmonska komponenta, ki nas v določeni aplikaciji še zanima.  
 
V večini aplikacij, med katere vsekakor spadajo predvsem pretvorniki, priključeni na 
omrežje, mora biti tok i sinusne oblike, torej morajo biti višjeharmonske komponente 
toka i zanemarljive. To velja le v idealnih razmerah, ko napetost pretvornika uS in 
napetost e vsebujeta le osnovno harmonsko komponento, sistem pa ni obremenjen ne 
z motnjami, ne z nelinearnostmi. V resnici razmere niso idealne. Ravno motnje ter 
nelinearnost bremena, prisotnost višjeharmonskih komponent v napetosti e in 
napetosti pretvornika uS povzročajo nezanemarljive višjeharmonske komponente 
toka i. V nadaljevanju tega poglavja je analiziran vpliv izbrane modulacije na 
izhodno napetost pretvornika uS. 
 
Pulzno-širinska modulacija (PWM – angl. Pulse Width Modulation) je na področju 
močnostne elektronike zelo razširjena in je uporabljena v veliki večini sodobnih 
močnostnih pretvornikov. Pogosto je uporabljena sinhronska sinusna bipolarna 
PWM, s ciljem generiranja sinusne napetosti us in toka i [74]–[76]. Slabost 
uporabljene modulacije je, da pretvornik ne generira le osnovne harmonske 
komponente želene sinusne napetosti uS, pač pa tudi parazitne višjeharmonske 
komponente, ki velikokrat ostanejo prezrte oziroma zanemarjene. Takšna 
poenostavitev v aplikacijah, ki so predmet obravnave te disertacije, ni dovoljena. Na 
primeru enofaznega mostičnega razsmernika je zato analiziran vpliv diskretizacije 
krmilnega signala, mrtvega časa ter razmerje amplitud in frekvenc med trikotnim in 
krmilnim signalom pri generiranju PWM signala na izhodno napetost pretvornika uS. 
Na sliki 2.2 je prikazana topologija enofaznega razsmernika z RL bremenom (e = 0), 
na sliki 2.3 pa shematski prikaz realizacije bipolarne PWM. Analiza je bila izvedena 
s programskim paketom Matlab. Njen cilj je ugotoviti, kako našteti parametri 
vplivajo na harmonsko vsebino izhodne napetosti uS. 
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Slika 2.2:  Poenostavljena topologija mostičnega pretvornika, uporabljenega za analizo vpliva PWM 
na frekvenčni spekter izhodne napetosti. 
 
   
Slika 2.3:  Shematski prikaz generiranja prožilnih signalov za tranzistorje mostičnega pretvornika s 
pomočjo sinhronske bipolarne PWM. 
 
Za realizacijo sinusne pulzno-širinske modulacije potrebujemo sinusni krmilni signal 
s frekvenco f1, amplitudo  ̂    in faznim kotom mod 
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ter generator trikotnega signala s frekvenco fSW (hkrati tudi stikalna frekvenca 
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pri čemer je TSW obratna vrednost stikalne frekvence fSW, vrednost indeksa k = 0, 1, 2, 
3, itd. S simbolom t je označen čas, z »mod« pa operacija, ki vrne ostanek pri 
deljenju t s TSW. 
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Predpostavljamo, da je frekvenca trikotnega signala in hkrati tudi stikalna frekvenca 
pretvornika fSW natančen večkratnik frekvence f1 (od tod ime sinhronska PWM), kar 
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Trikotni in krmilni signal primerjamo in če je slednji večji, potem prevajata 
tranzistorja Q1 in Q4. V nasprotnem primeru prevajata tranzistorja Q2 in Q3. 
Izhodna napetost je lahko bodisi UDC, bodisi -UDC, od koder izhaja ime bipolarna 
PWM (zavzema dve stanji). Pri generiranju PWM je obvezna še implementacija 
mrtvega časa td ob vsakem preklopu tranzistorjev, s čimer preprečimo hkratno 
prevajanje obeh tranzistorjev v posamezni veji pretvornika in s tem kratek stik. Žal 
pa mrtvi čas povzroča parazitne efekte, katerih posledice se kažejo tudi v 
frekvenčnem spektru izhodne napetosti. PWM je možno realizirati izključno z 
analognimi elektronskimi vezji, lahko pa za generiranje PWM signalov uporabimo 
mikrokrmilnik, kar je v današnjem času stalna praksa. Pri digitalni izvedbi mora biti 
krmilni signal v periodi PWM vzorčen le enkrat, s čimer je zagotovljen le en preklop 
tranzistorjev v posamezni periodi PWM [77]. Posledica časovne diskretizacije je, da 
je napetost uS vedno zakasnjena za polovico periode PWM (0,5  TSW) [76]. Med 
analogno in diskretno PWM so razlike majhne (predvsem pri velikih vrednostih 
razmerja frekvenc mf), pa vendar vplivajo na izhodno napetost uS in na njen 
frekvenčni spekter (slika 2.4).  
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Slika 2.4:  Primerjava med analogno in digitalno izvedbo PWM signala za razmerje frekvenc mf = 4, 
razmerje ma = 1 in mrtvi čas td = 0; a) časovni poteki internih signalov pri generiranju PWM; 
b) časovni potek analogne PWM; c) časovni potek diskretne PWM. 
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V praksi težimo k razmerju frekvenc mf ≥ 20 [78], tako da so časovni poteki podobni 
razmeram s slike 2.5. 
 
Slika 2.5:  Časovni poteki diskretne PWM za razmerje frekvenc mf = 20, razmerje ma = 1 in 
mrtvi čas td = 0,01  TPWM; a) interni signali pri generiranju PWM; b) diskretna PWM. 
 
Na izhodu razsmernika torej želimo generirati sinusno napetost brez višjeharmonskih 
komponent. Žal se zaradi lastnosti PWM ne moremo izogniti dejstvu, da bodo poleg 
osnovne harmonske komponente prisotne še vsaj harmonske komponente v okolici 
mf, 2mf, 3mf itd. (slika 2.6). V realnosti se seveda pojavljajo še višjeharmonske 
komponente 2, 3, 4 itd. do mf. Vzroki za pojav teh višjeharmonskih komponent so 
predvsem sledeči:  
 uporaba diskretne PWM, 
 vpliv razmerja frekvenc mf, 
 vpliv mrtvega časa td, 
 morebitno prekrmiljenje (ma > 1). 
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Tehnika prekrmiljenja (angl. overmodulation) zviša osnovno harmonsko 
komponento izhodne napetosti, rahlo se zmanjša harmonska vsebina v okolici mf, a 
se hkrati občutno povečajo višjeharmonske komponente v območju od 2 do mf [79]. 
Zaradi tega se prekrmiljenja običajno izogibamo. Na sliki 2.7 je prikazan frekvenčni 
spekter izhodne napetosti uS za primer, ko je vklopno razmerje ma = 1,6.  
 
Slika 2.6:  Idealni frekvenčni spekter izhodne napetosti uS; analogna PWM; 
razmerje frekvenc mf = 400, razmerje ma = 1 in mrtvi čas td = 0. 
 
 
Slika 2.7:  Frekvenčni spekter izhodne napetosti uS, ko je uporabljena tehnika prekrmiljenja; analogna 
PWM; razmerje frekvenc mf = 400, razmerje ma = 1,6 in mrtvi čas td = 0. 
 
Slika 2.8 prikazuje amplitudo osnovne harmonske komponente izhodne napetosti uS 
v odvisnosti od razmerja frekvenc mf, za diskretno PWM brez implementacije 
mrtvega časa. Prikazane so različne karakteristike za posamezno amplitudno 
razmerje ma, ki je v premem sorazmerju z amplitudo osnovne harmonske 
komponente napetosti uS. Razmerje frekvenc mf ne vpliva na amplitudo osnovne 
harmonske komponente, razen pri zelo nizkih vrednostih mf. Slika 2.9 prikazuje vpliv 
mf na amplitudo mf-te harmonske komponente. Razmerje frekvenc mf mora biti večje 
od dva, da še lahko govorimo o sinusni PWM, v nasprotnem primeru gre za 
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enopulzno PWM (kar pomeni, da ni razlike, če je krmilni signal sinusen ali 
konstanten) [76]. Če pa je mf zelo velik, razlike med analogno in diskretno PWM 
praktično ni. Amplituda mf-te harmonske komponente napetosti uS je v obratnem 
sorazmerju z ma. Povečanje amplitude osnovne harmonske komponente zmanjša 
vsebnost višjeharmonskih komponent. 
  
Slika 2.8:  Karakteristika amplitude osnovne harmonske komponente napetosti uS v odvisnosti od 
razmerja frekvenc mf; diskretna PWM; td = 0. 
 
 
Slika 2.9:  Karakteristika amplitude mf-te harmonske komponente napetosti uS v odvisnosti od 
razmerja frekvenc mf; diskretna PWM; td = 0. 
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Sliki 2.10 in 2.11 (razlika je le v vrednosti mf) prikazujeta vpliv razmerja frekvenc na 
harmonsko vsebino napetosti uS, kar se kaže kot povečanje amplitude tako sodih kot 
lihih višjeharmonskih komponent 2, 3, 4, 5, itd. do mf. To velja tako za analogno kot 
tudi za diskretno PWM. Če se mf poveča, se vsebnost teh harmonskih komponent 
zmanjša. 
 
Slika 2.10:  Del frekvenčnega spektra napetosti uS; diskretna PWM; ma = 1, mf = 20 ter td = 0. 
 
  
Slika 2.11:  Del frekvenčnega spektra napetosti uS; diskretna PWM; ma = 1, mf = 100 ter td = 0. 
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Največji vpliv na frekvenčni spekter napetosti uS ima mrtvi čas td. Slika 2.12 
prikazuje odvisnost amplitude osnovne harmonske komponente napetosti uS od 
razmerja med mrtvim časom td in periodo TSW, slika 2.13 pa odvisnost mf-te 
harmonske komponente. Povečanje mrtvega časa povzroči zmanjšanje amplitude 
osnovne harmonske komponente ter povečanje amplitude mf-te harmonske 
komponente. 
 
Slika 2.12:  Karakteristika amplitude osnovne harmonske komponente napetosti uS v odvisnosti od 
mrtvega časa td; diskretna PWM; mf = 400. 
 
Slika 2.13:  Karakteristika amplitude mf-te harmonske komponente napetosti uS v odvisnosti od 
mrtvega časa td; diskretna PWM; mf = 400. 
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Povečanje mrtvega časa td povzroči povečanje amplitud višjeharmonskih komponent 
2, 3, 4 itd. do mf. Velja poudariti, da mrtvi čas v časovnem poteku napetosti uS 
povzroči enak primanjkljaj časovno-napetostne ploskve tako v pozitivni kot tudi v 
negativni polperiodi, kar poveča le lihe višjeharmonske komponente (sliki 2.14 in 
2.15). 
 
Slika 2.14:  Del frekvenčnega spektra napetosti uS; diskretna PWM; ma = 1, mf = 400 ter td = 0,01TSW. 
 
 
Slika 2.15:  Del frekvenčnega spektra napetosti uS; diskretna PWM; ma = 1, mf = 400 ter td = 0,05TSW. 
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Z uporabo pulzno-širinske modulacije lahko torej relativno enostavno spreminjamo 
osnovno harmonsko komponento izhodne napetosti razsmernika uS, so pa vedno 
prisotne še višjeharmonske komponente, ki so posledica modulacije. Pretvornik je 
tako nelinearni napetostni vir z neželeno harmonsko vsebino glede na krmilni signal. 
Uporaba diskretne PWM z razmerjem frekvenc mf  20 povzroči rahel upad 
amplitude osnovne harmonske komponente in zakasnitev osnovne harmonske 
komponente za 0,5  TSW ter prisotnost tako sodih kot lihih višjeharmonskih 
komponent (2, 3, 4, itd. do mf). Amplituda teh je v velikostnem razredu 1 % 
(normirano na UDC). Zmanjšanje razmerja frekvenc mf privede do povečanja 
višjeharmonskih komponent. 
 
Občuten vpliv na frekvenčni spekter napetosti uS ima mrtvi čas td. Na račun 
zmanjšanja amplitude osnovne harmonske komponente se povečajo amplitude 
višjeharmonskih komponent. Povečajo se predvsem lihe harmonske komponente 
(3, 5, 7, …) ter višjeharmonske komponente v okolici višjeharmonske komponente 
mf in njenih večkratnikov. Daljši mrtvi čas povzroči povečanje amplitud 
višjeharmonskih komponent v velikostnem razredu nekaj odstotkov (normirano na 
UDC). Relacija med mrtvim časom td in amplitudami harmonskih komponent je 
praktično linearna. 
 
Na frekvenčni spekter napetosti uS linearna bremena (kot je RL breme) ne vplivajo. 
Lahko pa nanj vpliva morebitna priključitev nelinearnega bremena, kar v tej analizi 
ni zajeto. Tu so upoštevani le vplivi pretvornika in modulacije na frekvenčni spekter 
uS. 
 
Da je oblika časovnega poteka izhodne napetosti pretvornika uS čim bolj enaka 
krmilnemu signalu umod, moramo višjeharmonske komponente filtrirati oziroma 
regulirati. Višjeharmonske komponente napetosti oziroma toka v okolici mf in njene 
večkratnike je možno dušiti le z analognimi, pasivnimi filtri. Za zmanjšanje 
višjeharmonskih komponent 2, 3, 4, itd. do mf pa uporaba pasivnih filtrov velikokrat 
ni smotrna. Dimenzije, teža in cena takšnih filtrov so večji kot pri filtrih, ki so 
namenjeni za filtriranje višjih frekvenc. Pojavijo se težave s prostorskim 
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umeščanjem, stroški, prilagajanjem strojne opreme ter z dodatnimi izgubami na 
filtru.  
 
Bolje je uporabiti aktivno, ciljno usmerjeno regulacijo harmonskih komponent, saj to 
pomeni le nadgradnjo regulacijskega algoritma, ne pa poseganja v strojno opremo. 
Znotraj mikrokrmilnika je možno z ustrezno spremembo diskretnega krmilnega 
signala umod v napetosti uS zmanjšati vsebnost višjeharmonskih komponent 2, 3, 4, 
itd. do mf. To lahko dosežemo z namenskim generiranjem višjeharmonskih 
komponent v krmilnem signalu umod, s katerimi kompenziramo parazitne 
višjeharmonske komponente v izhodni napetosti uS. Pogosto pa namenoma 
generiramo še dodatne višjeharmonske komponente v napetosti uS. Razloga za takšno 
početje sta dva. Prvi razlog je odpravljanje višjeharmonskih komponent bremenskega 
toka i, ki so posledica morebitnih motenj ali nelinearnosti v sistemu. Drugi razlog pa 
je želja po poljubnem oblikovanju harmonske vsebine bremenskega toka i, ki ima 
izbrane višjeharmonske komponente namenoma prisotne. Pod pojmom regulacija 
harmonskih komponent je v nadaljevanju mišljen tak aktivni regulacijski algoritem. 
Zaradi zahtevnosti se za tovrstne algoritme uporablja mikrokrmilnik, kar posledično 
pomeni, da je v nadaljevanju uporabljena le diskretna PWM. 
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Ta stran je namenoma prazna! 
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3  Fizikalne omejitve regulacije harmonskih komponent 
V vsakem sistemu je potrebno upoštevati omejitve, ki jih ni možno oziroma ni 
dovoljeno preseči. Običajno se omejitve ne spreminjajo, včasih pa parametri sistema 
občutno vplivajo na obratovalno območje. Pri regulaciji harmonskih komponent 
fizikalne omejitve do sedaj v literaturi še niso bile preučene. Večina raziskav se 
osredotoča na nove metode ali izboljšavo obstoječih [11], [55], [67], [68], [73], ni pa 
še bilo zaslediti analize, ki bi preučila vplive fizikalnih parametrov na področju 
namenske regulacije harmonskih komponent toka skozi pretvorniško napajano RL 
breme. V prejšnjem poglavju je bilo pokazano, da so višjeharmonske komponente 
vedno prisotne že v sami napetosti pretvornika uS, kar se odraža tudi v bremenskem 
toku i. Ob morebitnih motnjah ali nelinearnostih v sistemu pa je popačitev 
bremenskega toka i še večja. Pretvornik mora osnovno in višjeharmonske 
komponente napetosti uS vedno generirati, ne glede na to, ali aplikacija zahteva 
dušenje ali generiranje višjeharmonskih komponent toka i. Seveda se postavlja 
vprašanje, kolikšno skupno število harmonskih komponent v napetosti uS lahko 
pretvornik generira, da do popačenja bremenskega toka i ne pride. Izkaže se, da 
skupno število generiranih harmonskih komponent omejujejo njihove amplitude. 
Zato je v nadaljevanju izpeljan analitičen izraz, s pomočjo katerega je možno 
napovedati, ali je v določenih pogojih obratovanja, pri podanih vrednostih sistemskih 
parametrov, pretvornik zmožen zadušiti oziroma generirati želene harmonske 
komponente toka i. Če fizikalne omejitve sistema niso presežene, tokovna regulacija 
deluje pravilno (pogrešek toka je majhen oziroma zanemarljiv), v nasprotnem 
primeru pa pride do neželenega harmonskega popačenja toka i, kar povzroči porast 
pogreška toka. 
 
Analitično zasnovana tokovno-frekvenčna odvisnost, s katero je možno izračunati 
največjo amplitudo posamezne harmonske komponente bremenskega toka i, je 
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Če enačbe (2.1), (2.2), (2.3) in odvod enačbe (2.3) vstavimo v diferencialno enačbo 
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kjer sta impedanca Zh in fazni kot impedance h definirana kot 
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Če uporabimo še izraz (A.9), lahko za napetost pretvornika uS analitično izračunamo 
amplitudo vsake harmonske komponente  ̂  in fazni kot vsake harmonske 
komponente Uh z izrazoma 
 























 . (3.7) 
 
Enofazni močnostni pretvornik lahko na izhodu zagotavlja največ maksimalno 
napetost US,max, ki jo določa napetost enosmernega tokokroga UDC, znižana za 
napetost Ud, ki je posledica mrtvega časa: 
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dDCS UUU max, . (3.8) 
 








max, . (3.9) 
 
Izguba napetosti Ud je neizogibna posledica mrtvega časa td, vpliv pa imajo še 
stikalna frekvenca pretvornika fSW in napetost enosmernega tokokroga UDC. Za 
bipolarno PWM je napetost Ud enaka [19] 
 
 SWdDCd ftUU  2 . (3.10) 
 
Pretvornik je zmožen regulirati bremenski tok i le v primeru, ko zahtevana izhodna 
napetost uS ne preseže meje napetostne zmogljivosti US,max 
 
    max,)(absmax SS Utu  . (3.11) 
 
Če zahtevana izhodna napetost uS to mejo presega, kar je odvisno od parametrov, 
naštetih v tabeli 3.1, pravimo, da pretvornik preide v nasičenje, bremenski tok pa več 
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Tabela 3.1:  Parametri sistema, ki vplivajo na napetostno zmogljivost pretvornika. 
Simbol Opis 
US,max maksimalna vrednost izhodne napetosti pretvornika 
h zaporedna številka harmonske komponente 

1
 krožna frekvenca osnovne harmonske komponente napetosti uS 
R upornost bremena 
L induktivnost bremena 
 ̂
h
 amplituda posamezne harmonske komponente napetosti e 
 ̂
h amplituda posamezne harmonske komponente bremenskega toka i 
Eh fazni kot posamezne harmonske komponente napetosti e 
Ih fazni kot posamezne harmonske komponente bremenskega toka i 
fSW stikalna frekvenca pretvornika 
t
d
 mrtvi čas 
 
Za znano vrednost US,max želimo izračunati maksimalne možne amplitude 
posameznih harmonskih komponent toka i. Zaradi vpliva vseh amplitud in faznih 
kotov je za splošen primer zelo težko izpeljati analitične izraze. Zaradi tega 
upoštevamo le najslabši možni scenarij. Do tega scenarija pride, ko posamezne 
harmonske komponente izhodne napetosti pretvornika US,h v enačbi (3.6) zavzamejo 
največje vrednosti. Takrat je za vsako posamezno harmonsko komponento amplituda 
toka maksimalna, razlika med faznim kotom bremenske napetosti Eh in faznim 
kotom bremenskega toka Ih pa enaka h. Pogoji za zagotavljanje ustreznega 
bremenskega toka i so takrat za pretvornik najbolj obremenjujoči. Grafična 
upodobitev najslabšega scenarija je prikazana na sliki 3.1. V tem primeru mora 
pretvornik generirati osnovno harmonsko komponento napetosti uS,1 in še dodatno 
peto harmonsko komponento uS,5. Amplituda višjeharmonske komponente  ̂    ter 
fazni kot U5 zavzemata takšne vrednosti, da napetost pretvornika uS doseže mejo 
napetostne zmogljivosti US,max. 
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Kot je prikazano na sliki 3.2, za enako osnovno harmonsko komponento napetosti 
uS,1 ter enako amplitudo višjeharmonske komponente  ̂   , a drugačen fazni kot U5, 
pretvornik ne preide v nasičenje, saj deluje pod mejo napetostne zmogljivosti US,max. 
 
Slika 3.1:  Napetost pretvornika uS, sestavljena iz osnovne in pete harmonske komponente s faznim 
kotom U5, ki vodi na mejo nasičenja; najslabši scenarij. 
 
 
Slika 3.2:  Napetost pretvornika uS, sestavljena iz osnovne in pete harmonske komponente z enakimi 
amplitudami harmonskih komponent, kot na sliki 3.1, a z drugačnim faznim kotom U5;  
pretvornik ne preide v nasičenje. 
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Najslabši scenarij dodatno povzroči poenostavitev enačb (3.6), (3.7) in (3.11), saj se 
fazni koti vseh harmonskih komponent poravnajo točno tako, da je prispevek vsake 
harmonske komponente največji. Če za najslabši scenarij vstavimo enačbo (2.1) v 
(3.11) in upoštevamo poenostavitve, dobimo izraz 
 












kjer faznih kotov ni več, razen za izračun amplitude osnovne harmonske komponente 
napetosti pretvornika  ̂   , ki jo izračunamo z enačbo (3.6) za h = 1.  
 
Za enofazne pretvornike je možno na podlagi želenega frekvenčnega spektra toka i 
analitično izračunati minimalno napetost enosmernega tokokroga pretvornika  
 
   d
h
h





ˆˆˆ . (3.13) 
 
Če je napetost enosmernega tokokroga pretvornika UDC višja ali enaka vrednosti, 
izračunani po enačbi (3.13), zahtevana napetost pretvornika uS ne bo presegla meje 
napetostne zmogljivosti US,max, kar pomeni, da pretvornik ne bo prešel v nasičenje in 
dodatnega harmonskega popačenja toka i ne bo. Pri trifaznih dvonivojskih 
pretvornikih mora biti v skladu z enačbo (3.9) minimalna napetost enosmernega 
tokokroga UDC,min višja – vrednost UDC,min moramo pomnožiti praktično s faktorjem 
√ . 
 
Za delovno točko, ko je pretvornik že obremenjen s tokom i, je možno na podlagi 
enačbe (3.12) za najslabši scenarij izračunati največje dodatno povečanje amplitude 
posamezne (h-te) harmonske komponente bremenskega toka i, da še ne pride do 
harmonskega popačenja [80]: 
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I , (3.14) 
kjer faktor ci opredeljuje, ali v aplikaciji zahtevamo regulacijo i-te harmonske 
komponente (ci = 1) ali ne (ci = 0). Vse dokler določena harmonska komponenta ni 
regulirana, je tudi ni treba upoštevati pri izračunu maksimalne amplitude Îh,max. 
Pretvornik generira le tiste harmonske komponente napetosti uS, ki so regulirane s 
tokovno regulacijsko zanko. Harmonske komponente, ki niso regulirane, ne vplivajo 
na zmanjšanje Îh,max v enačbi (3.14). Če je regulirana le osnovna harmonska 
komponenta toka i, je prispevek vsote višjeharmonskih komponent v enačbi (3.14) 
enak 0. Verodostojnost zasnovane analitične enačbe (3.14), na katero vplivajo 
parametri sistema in napetostna omejitev, je eksperimentalno preverjena, kar je 
opisano v podpoglavju 6.1. 
 
Za aplikacije, kjer se načrtuje implementacija namenske, aktivne regulacije 
harmonskih komponent, je možno že v zgodnji fazi načrtovanja močnostnega 
pretvornika določiti ustrezne vrednosti vplivnih parametrov, s katerimi se lahko 
uporabnik tekom delovanja izogne harmonskemu popačenju bremenskega toka 
zaradi fizikalnih omejitev. Z enačbo (3.13) lahko izračunamo še, kolikšen dvig 
napetosti enosmernega tokokroga pretvornika UDC bi preprečil nasičenje pretvornika 
za dano harmonsko vsebino bremenskega toka i. 
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Ta stran je namenoma prazna! 
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4  Opis naprednih, integralno delujočih regulatorjev 
harmonskih komponent 
PI in PID regulator sta v regulacijski tehniki zelo razširjena [76], [81]–[85], 
predvsem v sistemih, kjer so želene vrednosti enosmerne. Kadar pa imamo opravka s 
periodičnimi signali, pa ta regulator ni več najustreznejši. Njegova pomanjkljivost je, 
da se z višanjem frekvence osnovne harmonske komponente f1 pogrešek v 
stacionarnem stanju povečuje. Slika 4.1 prikazuje tipične časovne poteke sinusne 
želene vrednosti, dejanske vrednosti in pogreška v stacionarnem stanju pri regulaciji 
s PI regulatorjem. Dejanska vrednost fazno zaostaja za želeno, poleg tega je 
amplituda dejanske vrednosti manjša od želene. 
 
Slika 4.1:  Grafični prikaz pomanjkljivosti PI regulatorja pri regulaciji periodičnih signalov. 
 
Na sliki 4.2 je prikazana frekvenčna karakteristika PI regulatorja, kjer je razvidno, da 
je vzrok za neničelni pogrešek v stacionarnem stanju ta, da je amplitudno razmerje PI 
regulatorja neskončno le pri enosmernih razmerah, z naraščajočo frekvenco pa pada. 
V stacionarnem stanju je zato pogrešek vedno prisoten, razen pri frekvenci f = 0 Hz 
(enosmerne razmere). A tudi pri regulaciji s konstanto želeno vrednostjo je v 
realnosti dejanska vrednost obremenjena z valovitostjo, ki je pogosto periodična. 
Valovitost je lahko posledica uporabe stikalnih pretvornikov, specifična lastnost 
določene aplikacije ali vpliv zunanjih motenj. PI regulator neželeno valovitost duši, a 
je v celoti ni zmožen odpraviti.  
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Slika 4.2:  Frekvenčna karakteristika PI regulatorja; a) frekvenčna odvisnost amplitudnega razmerja; 
b) frekvenčna odvisnost faznega premika. 
 
Za regulacijo harmonskih komponent obstajajo namenski integralni regulatorji, ki 
največkrat delujejo paralelno s P, PI ali PID regulatorjem: I regulator v rotirajočem 
koordinatnem sistemu, resonančni regulator, repetitivni regulator, DCT regulator ter 
dvojni DCT regulator. Ostali regulatorji, kot so PI, prediktivni, RST (angl. Reference 
Signal Tracking), histerezni in časovno-diskretni regulator so manj primerni ali 
neustrezni za regulacijo harmonskih komponent. Tudi mehka logika (angl. fuzzy), 
nevronske mreže in genetski algoritmi se za regulacijo harmonskih komponent ne 
uporabljajo. Posamezni resonančni regulator zagotavlja ničelni pogrešek v 
stacionarnem stanju le pri eni izbrani harmonski komponenti. Enako velja za I 
regulator v rotirajočem koordinatnem sistemu. Repetitivni regulator hkrati zagotavlja 
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ničelni pogrešek pri vseh harmonskih komponentah – od osnovne pa vse do 
Nyquistove frekvence (polovica vzorčne frekvence) [86]. Pri DCT in dvojnem DCT 
regulatorju je možno izbirati, pri katerih harmonskih komponentah bo pogrešek v 
stacionarnem stanju enak nič. 
 
Vsi ti regulatorji zahtevajo poglobljeno znanje za uspešno parametrizacijo, ki 
zagotavlja stabilno delovanje regulacije harmonskih komponent. Algoritmi vseh 
regulatorjev se izvajajo s konstantno frekvenco, ki je skoraj vedno enaka vzorčni 
frekvenci fS. Vsem je potrebno podati ustrezno informacijo o osnovni harmonski 
komponenti, ki jo ima regulirana veličina. Le takrat, ko je regulator nastavljen na 
enako frekvenco f1, kot jo ima periodičen signal pogreška Err, ki vstopa v regulator, 
je možno v celoti izkoristiti potencial namenskih regulatorjev harmonskih 
komponent. Če je razlika teh dveh frekvenc f različna od nič, regulatorji 
harmonskih komponent v stacionarnem stanju pogreška ne odpravijo popolnoma. 
Pravimo, da so regulatorji harmonskih komponent občutljivi na odstopanje frekvence 
f1. Napačna informacija o frekvenci osnovne harmonske komponente (f ≠ 0) vodi v 
povečanje harmonskega popačenja regulirane veličine, ki pa je sicer še vedno precej 
manjše, kot če uporabimo le samostojni P, PI ali PID regulator.  
 
Vsi našteti regulatorji harmonskih komponent pogrešek akumulirajo, saj je interno 
implementiran integrator, ki mu je treba nastaviti časovno konstanto oziroma njeno 
recipročno vrednost – ojačenje. Njihova glavna slabost je, da se enako odzivajo tako 
na enkratne motnje kot tudi na periodične motnje, ki se ponavljajo vsako periodo. Na 
vsako motnjo se regulator v naslednji ali še isti periodi odzove tako, da na izhodu 
generira korekcijski signal, ki naj bi to motnjo zmanjšal. Ker se enkratna motnja v 
naslednjih periodah več ne ponovi, korekcijski signal v teh naslednjih periodah še 
vedno ustvari neželeno umetno motnjo z nasprotnim predznakom. Podobno velja v 
primeru, če se želena vrednost vseskozi spreminja. Takrat ti regulatorji ne služijo 
svojemu namenu, saj se stacionarno stanje ne vzpostavi. 
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4.1  Resonančni regulator 
Resonančni regulator (RES), v primerjavi z I regulatorjem, v stacionarnem stanju pri 
izbrani harmonski komponenti precej bolje sledi želeni vrednosti. Delovanje 
resonančnega regulatorja je zelo podobno I regulatorju v rotirajočem dq 
koordinatnem sistemu, ki je močno razširjen v dvofaznih oziroma trifaznih sistemih 
[76], [87]. Preslikava v rotirajoči dq koordinatni sistem in nazaj je izvedena s 
pomočjo Clarkine in Parkove transformacije ter njunih inverznih transformacij. 
Pomanjkljivost I regulatorja v rotirajočem dq koordinatnem sistemu je, da za 
enofazne sisteme ni izvedljiv. Tako v enofaznih kot v trifaznih sistemih je uporaben 
resonančni regulator z zelo podobno idejno zasnovo, kot jo ima I regulator v 
rotirajočem dq koordinatnem sistemu in jo prikazuje slika 4.3 [33], [88]. 
 
Slika 4.3:  Zasnova resonančnega regulatorja ter njemu zelo podobnega I regulatorja v rotirajočem 
koordinatnem sistemu. 
 
Konceptualna zasnova resonančnega regulatorja temelji na klasičnem I regulatorju in 
njegovi lastnosti, da ima neskončno amplitudno razmerje le pri enosmernih 
razmerah. To je razlog, da ob skočni spremembi želene vrednosti, zagotavlja ničelni 
statični pogrešek. Da lahko to lastnost s pridom uporabimo tudi pri resonančnem 
regulatorju, je treba izmenični signal pogreška Err s frekvenco f1 na vhodu v 
regulator transformirati v enosmernega. Ta enosmerni signal je nato pripeljan na 
vhod I regulatorja. Seveda je na izhodni strani potrebna še inverzna transformacija.  
 
Transformacijo signala Err s frekvenco f1 in faznim kotom 1, ki vsebuje le osnovno 
harmonsko komponento, znotraj resonančnega regulatorja predstavlja množenje z 
izmeničnim signalom enake frekvence f1 s faznim kotom 0° (kosinus), kar 
matematično zapišemo kot 

























kjer t predstavlja čas. Dobimo enosmerno komponento in neželeno izmenično 
komponento dvojne frekvence. I regulator enosmerno komponento integrira, 
izmenično komponento dvojne frekvence pa duši. Kot je razvidno iz enačbe (4.1), je 
vrednost enosmerne komponente po transformaciji odvisna od faznega kota 1 (pri 
kotu 1 = 90° je ta celo 0).  
 
Četudi signal Err množimo s fazno (za 90°) zakasnjenim izmeničnim signalom 

























vrednost enosmerne komponente ostaja odvisna od faznega kota 1. Z uvedbo dveh 
vej in uporabo obeh transformacijskih izrazov iz enačb (4.1) in (4.2) dosežemo 
neodvisnost enosmerne komponente od faznega kota 1. Časovna oblika enačbe 
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Dokončno shemo resonančnega regulatorja prikazuje slika 4.4, na kateri so prikazani 
tudi parametri, s katerimi nastavljamo njegovo delovanje: 
1. kot osnovne harmonske komponente  v obsegu [-, ]  
oziroma [-180°, 180°], 
2. izbrana harmonska komponenta h v obsegu [1, hmax], 
3. ojačenje regulatorja KRES v obsegu [0, ], 
4. kompenzacija zakasnitve izbrane harmonske komponente comp v obsegu 
[0, ] oziroma [0, 180°], 
5. limiti izhoda regulatorja OutMin in OutMax. 
 
Slika 4.4:  Shema resonančnega regulatorja. 
 
Kot osnovne harmonske komponente  se s časom spreminja. Pogosto želimo, da 
regulator deluje nad izmeničnim signalom s konstanto frekvenco f1, zato v tem 
primeru kot  izračunamo kot integral konstantne krožne frekvence 1. S 
parametrom h izberemo zaporedno številko harmonske komponente, za katero 
želimo, da resonančni regulator popolnoma odpravi pogrešek v stacionarnem stanju. 
Izbrana frekvenca hf1, kjer ima ta regulator neskončno amplitudno razmerje, se 
imenuje tudi resonančna frekvenca [29]. 
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Z ojačenjem KRES nadzorujemo dinamiko regulacijske zanke. Večja vrednost KRES 
skrajša prehodne pojave, a hkrati lahko povzroči nestabilnost, prenizke vrednosti pa 
podaljšajo prehodne pojave.  
 
Fazna zakasnitev celotnega regulacijskega sistema prav tako vpliva na stabilnost 
regulacije. Iz teorije regulacij je znano, da ko amplitudno razmerje preseže ena, in 
kadar fazni premik odprtozančnega regulacijskega sistema doseže vrednost -180°, 
postane sistem nestabilen [81], [84], [85]. Če se omejimo na analizo stacionarnega 
stanja, vemo, kakšne so amplitude in fazni premiki reguliranih veličin pri 
posameznih frekvencah. Zato lahko fazni premik (negativna vrednost faznega kota) s 
kompenzacijo zakasnitve comp (pozitivna vrednost faznega kota) pri izbrani 
resonančni frekvenci hf1 kompenziramo in preprečimo nestabilno delovanje. Če je 
kompenzacija zakasnitve ustrezna, je možno ojačenje KRES dodatno povečati, ne da bi 
s tem ogrozili stabilnost regulacije. Najmanjša in največja vrednost izhoda 
regulatorja sta omejeni na OutMin oziroma OutMax. Smernice za določanje 
vrednosti parametrov resonančnega regulatorja so podane v podpoglavju 5.1.  
 
Ker znotraj mikrokrmilnika (C) enačba (4.3) za realizacijo ni primerna, jo je treba 
pretvoriti v diskretno obliko [89]. Diskretna realizacija resonančnega regulatorja v 
mikrokrmilniku s fiksno frekvenco izvajanja regulacijskega algoritma je 
 
 ))(2sin()())(2cos()()( 21 compicompi nhnUnhnUnOut   , (4.4) 
 
kjer simbol n predstavlja tekoči indeks, ki se vsak vzorčni interval TS poveča za 1. 
 
Izhoda regulatorjev Ui1 in Ui2 sta definirana z Eulerjevo metodo 
(angl. forward Euler) [90]: 
 
 
))(2cos()()1()( 11 nhnErrKnUnU RESii   , (4.5) 
 ))(2sin()()1()( 22 nhnErrKnUnU RESii   . (4.6) 
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V dodatku B je izpeljana prenosna funkcija resonančnega regulatorja v Laplaceovem 















 . (4.7) 
 
Frekvenčna karakteristika resonančnega regulatorja je prikazana na sliki 4.5, kjer je 
razvidno, da je amplitudno razmerje zelo veliko (v teoriji neskončno) le pri izbrani 
frekvenci hf1, pri ostalih frekvencah pa skoraj nič. Vpliv resonančnega regulatorja je 
torej skoncentriran le v zelo ozkem frekvenčnem pasu. Fazni premik resonančnega 
regulatorja se v okolici izbrane resonančne frekvence hf1 občutno spremeni, in sicer s 
+90° na -90°. 
 
Običajno je frekvenca signala Err na vhodu v resonančni regulator enaka 
natančnemu večkratniku resonančne (transformacijske) frekvence hf1, kar je 
upoštevano tudi v enačbi (4.3). V primeru odstopanja teh dveh frekvenc (f ≠ 0) pa 
po transformaciji ne dobimo enosmerne komponente in izmenične komponente 
dvojne frekvence, kot v enačbah (4.1) in (4.2). To pomeni, da se na sliki 4.5 delovna 
točka več ne nahaja pri hf1, ampak se premakne za f . Pri tej premaknjeni delovni 
točki pa amplitudno razmerje resonančnega regulatorja ni neskončno, zato ta več ne 
zagotavlja ničelnega pogreška Err v stacionarnem stanju. V tem primeru je pogrešek 
Err v stacionarnem stanju odvisen od vrednosti ojačenja KRES. Večja vrednost KRES 
zmanjša pogrešek Err. Zaradi tega želimo KRES pri parametriranju nastaviti na čim 
višjo vrednost, ki še ne povzroči nestabilnega delovanja. 
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Slika 4.5:  Frekvenčna karakteristika resonančnega regulatorja; a) amplitudno razmerje;  
b) fazni premik. 
 
Omeniti velja, da med množico realizacij resonančnega regulatorja [91] v literaturi 
pogosto naletimo še na drugo različico resonančnega regulatorja [29]. Ta je manj 
občutljiva na odstopanje frekvence f1 (f ≠ 0) ter močneje duši vplive dvojne 
frekvence, ki se pojavljajo v enačbah (4.1) in (4.2), a pri izbrani harmonski 
komponenti hf1 več nima neskončnega amplitudnega razmerja, kar pomeni, da v 
stacionarnem stanju več ne zagotavlja ničelnega pogreška. Ta druga različica 
resonančnega regulatorja v tej disertaciji ni obravnavana. 
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Ker en resonančni regulator regulira le eno harmonsko komponento, je treba za 
regulacijo več harmonskih komponent uporabiti več vzporedno delujočih 
resonančnih regulatorjev (mRES). Kolikor harmonskih komponent želimo regulirati, 
tolikšno mora biti tudi število resonančnih regulatorjev (slika 4.6). Vsakemu 
resonančnemu regulatorju je možno določiti harmonsko komponento h, ojačenje 
KRES,h, ter kompenzacijo zakasnitve comp,h. Kot osnovne harmonske komponente  
je skupen vsem resonančnim regulatorjem. Podrobnejša razlaga na temo 
parametriranja posameznih regulatorjev je na voljo v podpoglavju 5.1. 
 
Slika 4.6:  Shema vzporedne vezave več resonančnih regulatorjev. 
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4.2  Repetitivni regulator 
Podobno kot resonančni regulator ima tudi repetitivni regulator (REP) vpliv le na 
zelo ozkem frekvenčnem področju, le da je takšnih območij več. Regulira osnovno 
harmonsko komponento in tudi vse višjeharmonske komponente vse do Nyquistove 
frekvence (polovica vzorčne frekvence fS). Shemo repetitivnega regulatorja prikazuje 
slika 4.7. 
 
Slika 4.7:  Shema repetitivnega regulatorja. 
 
Osnovna izvedba repetitivnega regulatorja je prikazana z nesenčenimi bloki, kjer je 
razvidna pozitivna povratna zanka – integrator, ki akumulira vhodni signal Err. 
Deluje kot N integralnih regulatorjev za vsak vzorec posebej. Ta osnovna izvedba 
repetitivnega regulatorja v praksi ne deluje stabilno [92]. Razlog je ravno v glavni 
značilnosti tega regulatorja, saj višjeharmonske komponente v bližini Nyquistove 
frekvence, ki jih privzeto regulira, povzročijo nestabilno delovanje. Amplitudno 
razmerje odprtozančne prenosne funkcije regulacijskega sistema F0 pri teh 
frekvencah je namreč večje od ena, fazni premik pa večji ali enak -180°. Zato je 
potrebno pasovno širino repetitivnega regulatorja omejiti. To dosežemo z 
nizkopasovnim FIR (angl. Finite Impulse Response) filtrom (v tem primeru 6. reda). 
Osnovni izvedbi repetitivnega regulatorja v pozitivni povratni zanki (nesenčeno) so 
dodani senčeni bloki, prikazani na sliki 4.7. Ti skupaj tvorijo FIR filter 6. reda. 
Izredno dobra lastnost takšne realizacije FIR filtra je, da ne povzroči dodatne 
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časovne zakasnitve signalov, poleg tega pa se takšna struktura filtra lahko smiselno 
nadgradi tudi na višji red. Seveda se čas izračuna za filter višjega reda poveča, a je 
možno njegovo frekvenčno karakteristiko oblikovati tako, da je bolj podobna 
idealnemu nizkopasovnemu filtru. Najtežji del pri parametriranju repetitivnega 
regulatorja sta ravno izbira in nastavitev ustreznega filtra. Več informacij o tej 
tematiki je na voljo v podpoglavju 5.2.  
 
Na sliki 4.7 so prikazani tudi parametri, s katerimi nastavljamo delovanje tega 
regulatorja: 
1. število vzorcev v eni periodi osnovne harmonske komponente N v obsegu 
[0,], 
2. ojačenje regulatorja KREP v obsegu [0,], 
3. kompenzacija zakasnitve kREP v obsegu [0,N], 
4. uteži FIR filtra v pozitivni povratni zanki w0, w1, w2 v obsegu [-1,1] 
5. limiti izhoda regulatorja OutMin, OutMax. 
 
Z izbiro števila vzorcev v eni periodi regulirane veličine N določimo frekvenco 





f S1 , (4.8) 
 
kjer je fS vzorčna frekvenca (v večini primerov konstantna). 
 
Z ojačenjem KREP nastavljamo dinamiko regulacije harmonskih komponent. Podobno 
kot pri resonančnem regulatorju velja, da povečanje ojačenja skrajša prehodni pojav, 
a lahko vodi v nestabilno delovanje v stacionarnem stanju. 
 
Z le enim parametrom kREP kompenziramo zakasnitev vsem harmonskim 
komponentam hkrati. Kompenzacijo faznega premika pri posamezni (h-ti) harmonski 
komponenti comp,h izračunamo z izrazom 
 





h REPhcomp , (4.9) 
 
kar pomeni, da je možno z repetitivnim regulatorjem kompenzirati le fazne 
zakasnitve, ki se z naraščajočo frekvenco linearno povečujejo. Če dejanski fazni kot 
s frekvenco ne narašča linearno, popolna kompenzacija ni možna. Najmanjša in 
največja vrednost izhoda regulatorja sta omejeni na OutMin oziroma OutMax. 
Smernice za določanje vrednosti parametrov repetitivnega regulatorja so podane v 
podpoglavju 5.2. 
  
Diskretna realizacija repetitivnega regulatorja v mikrokrmilniku s fiksno frekvenco 
izvajanja regulacijskega algoritma je 
 
 ))(()( kNnErrSumnOut  , (4.10) 
 
kjer ErrSum akumulira pogreške celotne periode, uporabiti pa je treba zgodovino 




















Simbol n predstavlja tekoči indeks, ki se vsak vzorčni interval TS poveča za 1. 
Repetitivni regulator je v osnovi diskreten, zato je tudi prenosna funkcija v skladu s 





























Frekvenčna karakteristika repetitivnega regulatorja je prikazana na sliki 4.8. Z modro 
krivuljo je označena karakteristika osnovne izvedbe brez dodatnega FIR filtra, z 
rdečo pa karakteristika, ko je FIR filter realiziran, kot je prikazano s senčenimi bloki 
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na sliki 4.7. Viden je vpliv FIR filtra – postopno zmanjševanje amplitudnega 
razmerja z naraščajočo frekvenco. 
 
Slika 4.8:  Frekvenčna karakteristika repetitivnega regulatorja; a) amplitudno razmerje;  
b) fazni premik. 
 
4.3  DCT regulator 
DCT regulator temelji na filtru, realiziranem z diskretno kosinusno transformacijo 
(DCT – angl. Discrete Cosine Transform). Delovanje tega regulatorja je podobno 
repetitivnemu regulatorju, zato nekateri DCT regulator uvrščajo med repetitivno 
delujoče regulatorje [19]. Shema tega regulatorja je prikazana na sliki 4.9. Tudi ta 
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regulator ima interno pozitivno povratno zanko, ki akumulira pogrešek. Od 
repetitivnega se razlikuje v implementaciji filtra, ki zelo natančno omeji vplivna 
frekvenčna območja in pasovno širino, na ves preostali del frekvenčnega spektra pa 
ne vpliva. Na ta način je lažje zagotoviti stabilnost regulacijske zanke, kot pri 
repetitivnem regulatorju. Tu je uporabljen t. i. DCT filter, s katerim lahko uporabnik 
izbira harmonske komponente, ki jih želi regulirati. Žal pa čas izračuna znotraj 
mikrokrmilnika za realizacijo takšnega filtra precej naraste. 
 
Na sliki 4.9 so prikazani parametri, s katerimi nastavljamo delovanje DCT 
regulatorja: 
1. število vzorcev v eni periodi osnovne harmonske komponente N v obsegu 
[0,], 
2. N koeficientov DCT filtra coeff1 , ki je del FDCT,1, v obsegu [-,], 
3. ojačenje KDCT v obsegu [0,], 
4. kompenzacija zakasnitve kDCT v obsegu [0,N], 
5. limiti izhoda regulatorja OutMin in OutMax. 
 
Slika 4.9:  Shema DCT regulatorja. 
 
S številom vzorcev v eni periodi regulirane veličine N je določena frekvenca osnovne 
harmonske komponente f1 na enak način kot pri repetitivnem regulatorju z enačbo 
(4.8). Z ustrezno nastavitvijo koeficientov DCT filtra je možno poljubno izbirati 
harmonske komponente, katerim bo DCT regulator popolnoma odpravil pogrešek v 
stacionarnem stanju. 
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Enako kot pri repetitivnem regulatorju velja tudi, da s parametrom kDCT lahko 
kompenziramo le zakasnitev, ki s frekvenco linearno narašča. Tudi ojačenje KDCT 
ima enak vpliv kot pri repetitivnem regulatorju. 
 
Ker z DCT filtrom kompenziramo zakasnitev, ki se odraža na izhodnem signalu, 
moramo v povratni zanki uvesti blok       . Ta blok v povratno zanko vnaša 
zakasnitev v enakem iznosu, kot jo DCT filter kompenzira, s čimer povrnemo ničelni 
fazni premik, saj internim signalom, ki se vsak vzorčni interval akumulirajo, ne 
smemo spreminjati faznega kota. Zakasnitev za dodatni vzorčni interval je v 
pozitivni povratni zanki dodana zato, da preprečimo nestabilnost regulatorja, ki 
nastane zaradi t.i. aritmetične zanke. Aritmetična zanka nastane, ko želimo uporabiti 
vrednost spremenljivke, ki še ni bila izračunana. Takšno enačbo bi morali izračunati 
rekurzivno. Ker se tega pri izračunu v realnem času izogibamo, raje uvedemo 
zakasnitev za en dodaten vzorčni interval. Najmanjša in največja vrednost izhoda 
regulatorja sta omejeni na OutMin oziroma OutMax. Smernice za določanje 
vrednosti parametrov DCT regulatorja so podane v podpoglavju 5.3. 
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F . (4.14) 
 
Izkaže se, da če N koeficientov izračunamo s kosinusno funkcijo le za osnovno 
harmonsko komponento (h = 1), DCT filter prepusti le osnovno harmonsko 
komponento vhodnega signala ErrSum, preostali del frekvenčnega spektra pa je 
močno dušen. Da zajamemo še višjeharmonske komponente, posamezne koeficiente 
DCT filtra coeff1 izračunamo z enačbo  



















icoeff  , (4.15) 
 
kjer indeks i zavzema vrednosti od 0 do N – 1. Vrednost posameznega koeficienta je 
tako določena s prispevkom različnih harmonskih komponent vse od osnovne 
harmonske komponente pa do najvišje harmonske komponente hmax. Poudariti velja, 
da je možno poljubno izbiranje harmonskih komponent, pri tem pa je število operacij 
pri izračunu enačbe (4.14) vedno enako, saj je število koeficientov DCT filtra 
nespremenljivo. Spreminjajo se le vrednosti posameznih koeficientov. To pomeni, da 
se harmonske komponente h, ki je uporabnik ne želi regulirati, tudi pri izračunu v 
enačbi (4.15) ne upošteva. Delovanje DCT filtra prikazuje slika 4.10.  
 
Slika 4.10:  Primer časovnih potekov vhodnega signala ErrSum in izhodnega signala DCT filtra Out, 
ki je nastavljen tako, da prepušča le osnovno harmonsko komponento. 
 
Na vhod je pripeljana vsota prvih štirih harmonskih komponent z enako amplitudo, 
DCT filter pa je nastavljen tako, da prepušča le osnovno harmonsko komponento 
(h = 1). Za realizacijo DCT filtra potrebujemo pomnilnik za shranjevanje N vzorcev 
celotne periode, s katerimi, v skladu z enačbo (4.14), množimo posamezne 
koeficiente DCT filtra. Vsak vzorčni interval se zgodovina N vzorcev v pomnilniku 
osveži. Ob zagonu, v prvi periodi, DCT filter za izračun še nima na voljo vseh 
ažurnih N vzorcev zadnje periode, saj je pomnilnik napolnjen z ničlami 
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(inicializacijskimi vrednostmi). To je razlog, da na izhodu še ne dobimo 
pričakovanega odziva, saj se vrednosti v pomnilniku ves čas spreminjajo in je DCT 
filter izpostavljen prehodnemu pojavu. V naslednjih periodah je na izhodu Out 
prisotna le pričakovana osnovna harmonska komponenta vhodnega signala ErrSum. 
 
DCT filter je posebna izvedba FIR filtra. Filtriran signal na izhodu DCT filtra je 
izračunan z diskretno konvolucijo v realnem času (angl. on-line convolution) med 
koeficienti filtra coeff1 ter vhodnim signalom ErrSum [93].  
 
Vsak vzorčni interval je treba zmnožiti posamezni koeficient DCT filtra z ustrezno 
zakasnjeno vrednostjo vhodnega signala ErrSum ter ga prišteti akumulirani vsoti, kar 























V enačbi (4.16) simbol n predstavlja tekoči indeks, ki se vsak vzorčni interval TS 
poveča za 1. S pomočjo indeksa i dostopamo do zadnjih N vrednosti akumuliranih 
pogreškov ErrSum. Zgodovina zadnjih N akumuliranih pogreškov, zapisanih v 
pomnilniku, se ves čas posodablja s trenutnim (najnovejšim) akumuliranim 
pogreškom 
 
 )()1()( nErrKknOutnErrSum DCTDCT  . (4.17) 
 
Frekvenčna karakteristika DCT regulatorja, ki je nastavljen tako, da regulira prvo, 
peto in sedmo harmonsko komponento, je prikazana na sliki 4.11. 
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Slika 4.11:  Frekvenčna karakteristika DCT regulatorja; a) amplitudno razmerje;  
b) fazni premik. 
 
4.4  Dvojni DCT regulator 
Dvojni DCT regulator je noviteta v regulacijski tehniki in je plod lastnih raziskav. 
Do sedaj v literaturi ni bilo moč najti nobenega zapisa o tovrstnem regulatorju. 
Osnovna pomanjkljivost DCT regulatorja ter tudi repetitivnega regulatorja je ta, da 
jima nastavimo ojačenje in kompenzacijo zakasnitve za vse harmonske komponente 
hkrati. Dvojni DCT regulator je nadgradnja (enojnega) DCT regulatorja in ima eno 
prostostno stopnjo več. Vsaki harmonski komponenti posebej lahko nastavljamo 
ojačenje in kompenzacijo zakasnitve. DCT regulator je ekvivalenten posebni izvedbi 
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dvojnega DCT regulatorja z ustrezno izbranimi parametri. Mattavelli, avtor enega 
redkih virov, ki omenja DCT regulator [19], trdi, da ta regulator ni nič drugega kot 
paralelna struktura več resonančnih regulatorjev. To ne drži popolnoma, saj DCT 
regulatorju, za razliko od mRES, ni možno nastaviti kompenzacije zakasnitve vsaki 
harmonski komponenti posebej. Dvojni DCT regulator je tisti, ki predstavlja 
alternativo vzporedni vezavi resonančnih regulatorjev za regulacijo harmonskih 
komponent ravno zaradi tega, ker je možno vsaki posamezni harmonski komponenti 
posebej nastavljati ojačenje in kompenzacijo zakasnitve. Očitna prednost dvojnega 
DCT regulatorja, v primerjavi z resonančnim regulatorjem, je neodvisnost časa 
izračuna od skupnega števila harmonskih komponent (časovna zahtevnost je vedno 
enaka, saj je število koeficientov DCT filtra vedno enako). Poimenovanje tega 
regulatorja izhaja iz dejstva, da interna struktura vsebuje dva DCT filtra, kar ima za 
posledico dvakrat daljši čas izračuna v primerjavi z DCT regulatorjem (slika 4.12). 
Največ podobnosti z dvojnim DCT regulatorjem v literaturi ima t.i. izboljšani DCT 
regulator [73]. Ta sicer omogoča nastavljanje ojačenja in kompenzacijo zakasnitve 
vsaki harmonski komponenti posebej, a je struktura še vedno paralelna. To pomeni, 
da z vsako dodatno harmonsko komponento čas izračuna vseeno narašča. 
 
Parametri, s katerimi nastavljamo delovanje dvojnega DCT regulatorja, so: 
1. število vzorcev v eni periodi osnovne harmonske komponente N v obsegu 
[0,], 
2. N koeficientov prvega DCT filtra coeff1, ki je del FDCT,1, v obsegu [-,], 
3. N koeficientov drugega DCT filtra coeff2, ki je del FDCT,2, v obsegu [-,], 
4. ojačenje regulatorja KdDCT v obsegu [0,], 
5. limiti izhoda regulatorja OutMin in OutMax. 
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Slika 4.12:  Shema dvojnega DCT regulatorja. 
 
Večina parametrov je enakih kot pri DCT regulatorju. Razlike so v implementaciji 
DCT filtrov. Prvi DCT filter v pozitivni povratni zanki prepusti le izbrane harmonske 
komponente. Faznega premika tu ne smemo kompenzirati, saj to privede do 
nestabilnega delovanja. Tudi drugi (izhodni) DCT filter prepusti le izbrane 
harmonske komponente, a sočasno še kompenzira zakasnitev. Z obema DCT filtroma 
lahko vplivamo tudi na ojačenje vsaki izbrani harmonski komponenti posebej. 
Smernice za določanje vrednosti parametrov dvojnega DCT regulatorja so podane v 
podpoglavju 5.4. 
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Posamezni koeficienti obeh DCT filtrov se izračunajo z enačbama 
 

































icoeff  , (4.22) 
 
kjer indeks i zavzema vrednosti od 0 do N – 1, Ah,1 in Ah,2 predstavljata faktor 
korekcije amplitude posamezne harmonske komponente, comp,h pa kompenzacijo 
faznega premika posamezne harmonske komponente. Z vektorjema koeficientov 
coeff1 in coeff2 nastavljamo frekvenčno karakteristiko dvojnega DCT regulatorja. Za 
izračun koeficientov moramo vedeti, katere harmonske komponente h želimo 
regulirati, kakšna so ojačenja Ah,1 in Ah,2 ter kompenzacije faznih premikov comp,h. 
 
Za izračun izhodnega signala je treba vsak vzorčni interval izvesti diskretno 











inErrSumicoeffnOut , (4.23) 
 
kjer simbol n predstavlja tekoči indeks, ki se vsak vzorčni interval TS poveča za 1. 
Trenutni (najnovejši) akumuliran pogrešek prav tako izračunamo s konvolucijo, 











DCT inErrSumicoeffnErrKnErrSum . (4.24) 
 
Frekvenčna karakteristika dvojnega DCT regulatorja je enaka kot pri DCT 
regulatorju (slika 4.11) za naslednje vrednosti parametrov: regulirane so harmonske 
komponente 1, 5 in 7 (parameter h), ojačenja A1,1, A1,2, A5,1, A5,2, A7,1, A7,2 so 
nastavljena na vrednost 1, kompenzacije zakasnitev comp,1, comp,5, comp,7 pa na 
vrednost 0. Za druge vrednosti teh parametrov lahko z dvojnim DCT regulatorjem 
spreminjamo amplitudno razmerje ter fazni premik posamezne harmonske 
komponente, vplivna frekvenčna območja pa se s tem ne spremenijo. 
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5  Parametriranje in primerjava regulatorjev harmonskih 
komponent 
Resonančni, repetitivni, DCT in novo zasnovani dvojni DCT regulator delujejo zelo 
podobno, a se vendarle razlikujejo v nekaterih lastnostih. Zato je v nadaljevanju 
opravljena medsebojna primerjava, s katero so izpostavljene prednosti in slabosti 
posameznega regulatorja harmonskih komponent. Odločilni kriteriji, na podlagi 
katerih izberemo najprimernejši regulator harmonskih komponent glede na določeno 
aplikacijo, so naslednji: 
1. dinamika (hitrost odziva ob spremembi želene vrednosti ali ob nastopu 
motnje), 
2. zahtevnost nastavljanja vrednosti parametrov, ki zagotavljajo stabilno 
delovanje regulacijskega sistema, 
3. zahtevnost realizacije v mikrokrmilniku, 
4. časovna zahtevnost izračuna v realnem času (število matematičnih operacij), 
5. poraba pomnilnika, 
6. omejitve regulatorja: zmožnost natančne kompenzacije zakasnitve določene 
harmonske komponente ter zmožnost spreminjanja parametrov med 
delovanjem, 
7. občutljivost na odstopanje frekvence osnovne harmonske komponente f1 
(f ≠ 0). 
 
Vsi štirje regulatorji (resonančni, repetitivni, DCT in dvojni DCT) pogrešek 
akumulirajo po principu diskretne integracije. Dinamika posameznega regulatorja je 
odvisna od ojačenj KRES, KREP, KDCT, KdDCT. Večja vrednost teh ojačenj skrajša 
prehodni pojav (boljša dinamika) in obratno. A če ojačenja KRES, KREP, KDCT, KdDCT 
nastavimo na enake vrednosti, odzivi regulatorjev na pogrešek Err niso enaki. Izkaže 
se, da njihovi integratorji nimajo enakih časovnih konstant, ampak obstajajo neka 
lastna ojačenja (obratne vrednosti časovnih konstant integratorjev), različna od 1. 
Poudariti velja, da lastna ojačenja (obratne vrednosti časovnih konstant integratorjev) 
niso enaka kot ojačenja KRES, KREP, KDCT, KdDCT, ki so nastavljivi parametri 
regulatorjev. 
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Vrednosti lastnih ojačenj resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT 
regulatorja so medsebojno odvisne. Kolikšne so vrednosti lastnih ojačenj 
regulatorjev harmonskih komponent, ugotovimo s preizkusom odprtozančnega 
delovanja. 
 
Na vhod vsakega regulatorja pripeljemo enak sinusni signal, z amplitudo 1, faznim 
kotom 0° in frekvenco f1, saj je za določanje lastnih ojačenj dovolj le osnovna 
harmonska komponenta (slika 5.1). Regulatorje nastavimo tako, da regulirajo le 
osnovno harmonsko komponento (le repetitivni regulator zaradi narave svojega 
delovanja regulira več harmonskih komponent). Vrednosti ojačenj KRES, KREP, KDCT, 
in KdDCT nastavimo na vrednost 1, vse kompenzacije zakasnitve (comp, kREP in kDCT) 
pa na vrednost 0. Kot rezultat opazujemo ovojnico izhodnega signala, ki s časom 
linearno narašča. Lastno ojačenje je določeno z naklonom te ovojnice, kar podaja 
največja dosežena amplituda izhodnega signala. Rezultati opisanega preizkusa so 
zbrani v tabeli 5.1 in prikazujejo največjo doseženo amplitudo izhodnega signala 
posameznega regulatorja po 1 sekundi.  
 
Slika 5.1:  Shematski prikaz simulacijskega odprtozančnega preizkusa za določanje lastnih ojačenj 
resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT regulatorja. 
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Tabela 5.1:  Rezultati simulacijskega preizkusa za določanje lastnih ojačenj (obratnih vrednosti 
časovnih konstant integratorjev) resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT regulatorja. 
Frekvenca 
vhodnega 

















10 1 0,5 9,8 19,4 19,4 
10 10 0,5 9,8 19,7 19,7 
10 20 0,5 9,8 19,7 19,7 
10 40 0,5 9,9 19,7 19,7 
10 100 0,5 9,9 19,7 19,7 
10 ∞ 0,5 10 20 20 
50 1 0,5 30,2 89,2 89,2 
50 5 0,5 31,8 96,8 96,8 
50 10 0,5 45,0 97,8 97,8 
50 20 0,5 48,7 98,3 98,3 
50 40 0,5 48,9 98,7 98,7 
50 100 0,5 49,2 98,7 98,7 
50 ∞ 0,5 50 100 100 
100 1 0,5 85,2 162,4 162,4 
100 10 0,5 87,3 193,7 193,7 
100 20 0,5 89,1 195,6 195,6 
100 40 0,5 90,0 196,6 196,6 
100 100 0,5 90,5 197,1 197,1 
100 ∞ 0,5 100 200 200 
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Iz tabele 5.1 lahko opazimo, da so največje dosežene amplitude izhodnih signalov 
različne. Največja dosežena amplituda resonančnega regulatorja v času ene sekunde 
po vklopu je vedno enaka 0,5 in je neodvisna od frekvence izvajanja regulacijskega 
algoritma in od frekvence f1. To je posledica internega delovanja – transformacije v 
enosmerni koordinatni sistem, kjer je vrednost frekvence f1 že upoštevana. 
Repetitivnemu regulatorju, DCT regulatorju ter dvojnemu DCT regulatorju pa se 
amplitude spreminjajo. Razlog je v diskretni integraciji – akumulaciji. Vsako periodo 
signala se amplituda pogreška akumulira za enak iznos. Z naraščajočo frekvenco f1 
pa raste tudi število period v opazovanem časovnem oknu. Frekvenca izvajanja 
regulacijskega algoritma na največjo doseženo amplitudo izhodnega signala nima 
močnega vpliva, opazimo tudi asimptotični trend amplitude izhodnega signala. 
Povečanje frekvence izvajanja regulacijskega algoritma vodi v približevanje 
asimptotični vrednosti amplitude izhodnega signala, ki jo določa frekvenca osnovne 
harmonske komponente f1. Ta določa naklon ovojnic izhodnega signala in s tem tudi 
lastno ojačenje regulatorja. Asimptotične vrednosti so v tabeli 5.1 zapisane v vrstici z 
neskončno vzorčno frekvenco, ki pa seveda ni bila nastavljena, ampak predstavlja 
matematično limito. Lastna ojačenja za resonančni, repetitivni, DCT in dvojni DCT 




















dDCT  . (5.4) 
 
Vsak posamezni regulator ima torej s frekvenco f1 določeno lastno ojačenje (RES, 
REP, DCT, oziroma dDCT), ki je obratna vrednost časovne konstante integratorja v 
interni strukturi, ter s strani uporabnika poljubno nastavljiv parameter ojačenja (KRES, 
KREP, KDCT, oziroma KdDCT). Poznavanje lastnih ojačenj je nadvse uporabno pri 
določanju vrednosti ojačenj KRES, KREP, KDCT in KdDCT. Dinamika resonančnega 
5  Parametriranje in primerjava regulatorjev harmonskih komponent 57 
 
regulatorja je odvisna le od parametra KRES, saj je lastno ojačenje vedno enako 0,5 in 
je neodvisno od frekvence f1. Enako dinamiko, kot jo ima resonančni regulator, je 
možno doseči tudi pri ostalih treh regulatorjih harmonskih komponent, če ojačenja 
(KREP, KDCT in KdDCT) nastavimo tako, da kompenzirajo posamezna lastna ojačenja 
(2f1, 4f1 in 4f1).  
 
V primeru, ko ojačenja KRES, KREP, KDCT, KdDCT nastavimo na enako vrednost, je 
dinamika repetitivnega, DCT in dvojnega DCT regulatorja odvisna od frekvence f1. 
Za frekvence f1, večje od 1 Hz, se na periodični pogrešek najhitreje odzove 
repetitivni regulator, sledita mu DCT in dvojni DCT regulator, najpočasneje pa se 
odzove resonančni regulator.  
 
Na podlagi ugotovljene medsebojne odvisnosti lastnih ojačenj resonančnega, 
repetitivnega, DCT in dvojnega DCT regulatorja, so v nadaljevanju razvita 
priporočila za določanje ojačenj KRES, KREP, KDCT, KdDCT, ko regulatorji harmonskih 
komponent v realni aplikaciji delujejo zaprtozančno. Smernice, ki sem jih razvil za 
nastavljanje ojačenj in ostalih parametrov regulatorjev harmonskih komponent, so 
opisane v nadaljevanju, v podpoglavjih 5.1, 5.2, 5.3, 5.4. 
 
Drugi kriterij, ki vpliva na izbiro najprimernejšega namenskega regulatorja 
harmonskih komponent v določeni aplikaciji, je zahtevnost nastavljanja takšnih 
vrednosti parametrov, ki ne povzročijo nestabilnosti regulacijskega sistema. To ni 
enostavno. Največje preglavice povzroča repetitivni regulator, ki regulira harmonske 
komponente vse do Nyquistove frekvence. Ravno visoke frekvence, v bližini 
Nyquistove, povzročijo nestabilno delovanje zaradi faznega premika regulacijske 
zanke, ki dosega -180°. Brez dodatnega FIR filtra v pozitivni povratni zanki, ki ta del 
frekvenčnega spektra zaduši, repetitivni regulator ne deluje stabilno. Seveda je 
nastavljanje uteži oziroma koeficientov takšnega FIR filtra zahtevno. Dodatna težava 
pri zagotavljanju stabilnosti je tudi kompenzacija zakasnitve. V popolnosti je možno 
kompenzirati le linearen potek faznega premika v odvisnosti od frekvence. V praksi 
to pomeni, da določen del zakasnitve ostane nekompenziran. Če je zakasnitev 
premalo kompenzirana, stabilnost ogrožajo visoke frekvence v okolici Nyquistove 
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frekvence. Če je zakasnitev kompenzirana preveč, začnejo nizke frekvence v bližini 
osnovne harmonske komponente ogrožati stabilnost. Posledično je treba najti 
kompromis med pasovno širino regulatorja, kompenzacijo zakasnitve ter ojačenjem 
repetitivnega regulatorja. Več podrobnosti o tej problematiki, vključno z grafično 
upodobitvijo, je dostopnih v podpoglavju 5.2.  
 
Zelo podobne težave pri kompenzaciji zakasnitve ima DCT regulator. Res pa je, da je 
s pomočjo DCT filtra lažje oblikovati frekvenčno odvisnost amplitudnega razmerja. 
Z izrazom (4.15) natančno izberemo harmonske komponente, ki jih želimo regulirati. 
DCT filter ima na preostali del frekvenčnega spektra zanemarljiv vpliv.  
 
Dvojni DCT regulator in resonančni regulator zmoreta za posamezno harmonsko 
komponento kompenzirati poljuben fazni premik. Tudi ojačenje KRES,h in faktorja 
korekcije amplitude Ah,1 oziroma Ah,2 sta za vsako harmonsko komponento poljubno 
nastavljiva. S stališča zagotavljanja stabilnosti delovanja in s tem enostavnejšega 
parametriranja imata zato ta dva regulatorja prednost. 
 
Enostavna realizacija znotraj mikrokrmilnika je še dodatna prednost resonančnega 
regulatorja. Potrebna je manjša nadgradnja I regulatorja. Dodati je treba le štiri 
množenja s sinusom oziroma kosinusom (dve transformaciji, v skladu s sliko 4.4). 
Poskrbeti je treba še za natančno informacijo o frekvenci osnovne harmonske 
komponente f1, da ne pride do problema odstopanja frekvence. Slednje sicer ni 
trivialno, a se temu pri nobenem od regulatorjev harmonskih komponent ne moremo 
izogniti. Frekvenca osnovne harmonske komponente resonančnega regulatorja f1 je 
določena posredno preko kota, ki se ves čas spreminja v mejah od 0 do 2 oziroma 
od - do . V primeru, ko je frekvenca osnovne harmonske komponente reguliranega 
signala f1 konstantna, fiksno frekvenco f1 integriramo in dobimo ustrezen kot . 
 
Zahtevnost implementacije repetitivnega regulatorja v mikrokrmilniku je že precej 
večja v primerjavi z resonančnim regulatorjem. Smiselna je uporaba krožnega 
pomnilnika [86], saj potrebujemo časovno učinkovit način za shranjevanje vzorcev 
celotne periode. V ta pomnilnik zapisujemo zgodovino vzorcev ErrSum, ki so 
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uporabljeni pri vsakem nadaljnjem izračunu izhodnega signala repetitivnega 
regulatorja Out. Tudi poglobljeno poznavanje filtrov, nastavljanje njihovih 
koeficientov in razumevanje konvolucije je pri repetitivnem regulatorju zelo 
pomembno [86], [93], saj je stabilnost v največji meri pogojena ravno z uporabo 
nizkopasovnega FIR filtra.  
 
Najzahtevnejša algoritma za implementacijo v mikrokrmilniku sta DCT in dvojni 
DCT regulator. Njuno delovanje temelji na istoimenskem filtru, ki spada v kategorijo 
FIR filtrov in je le redko omenjen tako v literaturi kot tudi v praksi. Tudi tu je 
ponovno treba poznati delovanje krožnih pomnilnikov in FIR filtrov. Ker pa gre za 
FIR filter z več 100 koeficienti, je treba opraviti tudi veliko število množenj in 
seštevanj. Za realizacijo delujočega DCT oziroma dvojnega DCT regulatorja je tako 
potreben daljši čas razvoja kot za realizacijo resonančnega ali repetitivnega 
regulatorja. 
 
Najboljša lastnost DCT in dvojnega DCT regulatorja je, da je čas izračuna njunih 
algoritmov vedno enak, ne glede na skupno število izbranih harmonskih komponent 
H. Enako število operacij v realnem času je treba izvesti, ne glede na to, ali je 
regulirana le osnovna harmonska komponenta ali pa skupno H harmonskih 
komponent. Računskih operacij je precej več kot pri enem resonančnem ali 
repetitivnem regulatorju, zato se splača z DCT in dvojnim DCT regulatorjem 
nadzirati večje število harmonskih komponent. Regulatorja sta lahko v 
mikrokrmilniku realizirana le, če ta omogoča zelo hitro množenje in seštevanje. To je 
možno le v sodobnih digitalnih signalnih procesorjih (DSP), ki v enem ciklu izvedejo 
ukaz MAC (angl. Multiply and ACumulate). Gre za izračun množenja med dvema 
argumentoma ter prištevanje izračunanega rezultata že akumulirani vsoti. 
Proizvajalci mikrokrmilnikov ponujajo še namenske, časovno optimirane 
programske knjižnice, ki so prilagojene, da opravijo tovrstne izračune, kar omogoča 
realizacijo FIR filtrov visokih redov. Nasploh je FIR filter priročen algoritem za 
optimizacijo, zato je pričakovati vse večjo dostopnost tovrstnih programskih 
knjižnic. V eksperimentalnem delu uporabljen mikrokrmilnik proizvajalca Texas 
Instruments z oznako TMS320F28379D vsebuje posebno enoto FPU (angl. Floating 
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Point Unit), ki je zmožna v 1,2 procesorskem ciklu izvršiti en MAC ukaz [94]. Tudi 
poraba pomnilnika je precej velika, saj realizacija enega FIR filtra zahteva dva 
vektorja dolžine N. Primerjava ocenjenega števila izračunov in porabe pomnilnika 
med regulatorji harmonskih komponent in PI regulatorjem je v tabeli 5.2. 
 
Časovna zahtevnost izračuna enega resonančnega regulatorja in velikost pomnilnika, 
ki ga ta algoritem zasede, je primerljiva z zahtevami PI regulatorja. Pri resonančnem 
regulatorju je treba dodatno izračunati še štiri trigonometrične funkcije. Način 
izračuna sinusa in kosinusa odločilno vpliva na časovno zahtevnost, še posebej v 
primeru, ko z več vzporedno vezanimi resonančnimi regulatorji reguliramo tudi večje 
število harmonskih komponent. Izračun sinusa in kosinusa vsakega argumenta je 
pogosto realiziran s Taylorjevo vrsto, kar pa zahteva relativno veliko število 
matematičnih operacij in posledično dolg čas izračuna. Na račun večje porabe 
pomnilnika je izračun sinusa oziroma kosinusa možno pohitriti s tabeliranjem, 
vmesne točke pa so izračunane s Taylorjevo vrsto [95]. Hitrejši kot je izračun sinusa 
oziroma kosinusa, več harmonskih komponent lahko reguliramo v določeni 
aplikaciji. Tudi zasedenost pomnilnika za implementacijo enega resonančnega 
regulatorja ni velika. Seveda pa z implementacijo vzporedne vezave več resonančnih 
regulatorjev tako čas izračuna kot tudi poraba pomnilnika narasteta. 
 
Repetitivni regulator je časovno najučinkovitejši, saj je število izračunov v realnem 
času najmanjše glede na število reguliranih harmonskih komponent, zaradi česar je 
pogosto prva izbira pri regulaciji harmonskih komponent. Naraste pa poraba 
pomnilnika zaradi potrebe po shranjevanju zgodovine vzorcev signala ErrSum. 
Poraba pomnilnika in čas izračuna se še dodatno povečata pri implementaciji DCT in 
dvojnega DCT regulatorja.  
 
V praksi se izkaže, da precej hitreje naletimo na omejitev časa, ki je na voljo za 
izračun regulacijskega algoritma, kot pa na pomanjkanje pomnilnika, zato je časovna 
zahtevnost prioritetni kriterij pri izbiri regulatorja harmonskih komponent. 
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Tabela 5.2:  Primerjava števila izračunov v enem vzorčnem intervalu in porabe pomnilnika 
proporcionalno-integralnega (PI), resonančnega (RES), repetitivnega (REP), DCT in dvojnega DCT 
regulatorja. 
Regulator 









1 interna spremenljivka 
RES 
5 seštevanj,  
7 množenj, 
2 izračuna sinusa in 











2H izračuna sinusa in  












8 internih spremenljivk, 
1 pomnilnik dolžine N 
DCT 
N + 1 seštevanj, 
N + 1 množenj, 




5 internih spremenljivk, 
2 pomnilnika dolžine N, 
1 pomnilnik dolžine H 
dvojni DCT 
2N + 1 seštevanj, 
2N + 1 množenj, 




5 internih spremenljivk, 
4 pomnilniki dolžine N, 
2 pomnilnika dolžine H 
 
V primeru, ko se med delovanjem odločimo za regulacijo dodatne harmonske 
komponente ali spremembe nekega drugega parametra DCT in dvojnega DCT 
regulatorja, se moramo zavedati, da je treba najprej spremeniti vrednosti koeficientov 
DCT filtrov, kar pa ni možno izvesti hipno. Izračun koeficientov lahko razdelimo na 
več vzorčnih intervalov. V najslabšem primeru je spremenjen le en koeficient filtra v 
eni vzorčni periodi, kar pomeni, da izračun N koeficientov DCT filtra traja največ 
eno sekundo. To je dodatna zakasnitev, ki je posledica izračuna koeficientov, kar se 
ne izvaja v realnem času. Med tem izračunom se regulacijski algoritem izvaja 
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nemoteno. Ko pa so izračunani vsi »novi« koeficienti, se bo začel prehodni pojav, ki 
je posledica posodobljenih vrednosti koeficientov, saj gre pri spremembi parametrov 
za preklopni manever, ki se mu nikakor ne moremo izogniti in čemur sledi prehodni 
pojav. Če se torej med delovanjem DCT ali dvojnega DCT regulatorja odločimo za 
regulacijo dodatne harmonske komponente, bo regulator začel nadzorovati to 
harmonsko komponento najkasneje 1 sekundo po spremembi parametrov. Iz 
»starega« stacionarnega stanja bo po končanem prehodnem pojavu prešel v »novo« 
stacionarno stanje. 
 
Pri vzporedni vezavi resonančnih regulatorjev večjih dodatnih zakasnitev zaradi 
spremembe parametrov ni, saj so medsebojno neodvisni. Ob spremembi ojačenja 
KRES,h, harmonske komponente h ali kompenzacije zakasnitve comp,h posameznega 
resonančnega regulatorja je odziv hipen, še v istem oziroma naslednjem vzorčnem 
intervalu, brez dodatnih zakasnitev. Enako velja za repetitivni regulator, ki sicer ima 
implementiran FIR filter, a je teh koeficientov le 5, zato tak relativno preprost 
izračun znotraj ene vzorčne periode ni problematičen. Toda tudi resonančni in 
repetitivni regulator morata ob vsaki spremembi delovne točke ali kateregakoli 
parametra preiti iz »starega« v »novo« stacionarno stanje, s čimer se prehodnemu 
pojavu seveda ne moremo izogniti. 
 
Tako kot pri I regulatorju je treba tudi pri regulatorjih harmonskih komponent 
poskrbeti za zaščito pred t.i. integralskim pobegom [96]. 
  
Frekvenčna občutljivost regulatorjev harmonskih komponent je pereč problem, saj ti 
pri neujemanju frekvence f1 med signalom Err na vhodu regulatorja in posredno 
preko kota  oziroma števila vzorcev N nastavljeno frekvenco regulatorja, več ne 
zagotavljajo ničelnega pogreška v stacionarnem stanju. Občutljivost na odstopanje 
frekvence f1 (f ≠ 0) je analizirana v 6. poglavju, kjer so opisani simulacijski in 
eksperimentalni rezultati. Izsledki (slika 6.19) kažejo, da sta na odstopanje frekvence 
f1 manj občutljiva resonančni in dvojni DCT regulator, bolj pa repetitivni in DCT 
regulator. 
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5.1  Parametriranje resonančnega regulatorja 
Pred uvajanjem regulacije harmonskih komponent je največkrat prvi korak uspešna 
regulacija s PI regulatorjem, kar je enostavnejši problem, določanje parametrov tega 
regulatorja pa je v literaturi podrobno raziskano [82], [83], [97], [98]. Seveda morajo 
biti parametri modela reguliranca znani. Ne glede na metodo, s katero nastavimo 
ojačenja PI regulatorja (ojačenja Kp in Ki), pa lahko vedno zapišemo odprtozančno 
prenosno funkcijo linearnega regulacijskega sistema F0 ter določimo kritično 
frekvenco fcr, pri kateri F0 teoretično doseže amplitudno razmerje ena, fazni premik 
pa je enak -180°. V praksi stabilen regulacijski sistem ima pri faznem premiku -180° 
amplitudno razmerje manjše od ena (točka A na sliki 5.2), pri amplitudnem razmerju 
ena pa je fazni premik manjši od -180° (točka B na sliki 5.2), s čimer sta zagotovljeni 
amplitudna rezerva Amarg in fazna rezerva marg [81, str. 144].  
 
Če PI regulator (vzporedna vezava P in I člena) nadomestimo z vzporedno vezavo P 
in resonančnega regulatorja, je možno ojačenje resonančnega regulatorja KRES 
nastaviti tako, da sta amplitudna in fazna rezerva enaki kot pri regulaciji s PI 
regulatorjem. Vrednost ojačenja KRES resonančnega regulatorja je kar enaka vrednosti 
ojačenja I regulatorja Ki, a to velja le v primeru, ko je resonančna frekvenca hf1 
veliko manjša od pasovne širine regulatorja oziroma frekvence fA. Navedeno velja, 
ker se frekvenčni karakteristiki PI in P + RES regulatorja (slika 5.2) v okolici 
frekvenc fA in fB povsem prekrivata, kar velja za amplitudno razmerje in fazni kot. V 
območju frekvenc od 0 do hf1 sta karakteristiki zelo blizu skupaj, a se ne prekrivata 
povsem. 
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Slika 5.2:  Frekvenčna karakteristika odprtozančne prenosne funkcije splošnega regulacijskega 
sistema F0 za PI regulator ter vzporedno vezavo P in resonančnega regulatorja; a) amplitudno 
razmerje; b) fazni premik. 
 
Pri frekvenci fA se vrednost prenosne funkcije resonančnega regulatorja, v skladu z 
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saj je člen s h1 zanemarljiv. Dobljen rezultat je enak kot pri I regulatorju, iz česar 
sledi, da je vrednost KRES lahko enaka vrednosti Ki, amplitudna rezerva (pri 
frekvenci fA) in fazna rezerva (pri frekvenci fB) pa ostaneta enaki. 
 
Če resonančna frekvenca hf1 ni veliko manjša od frekvence fA, je treba vrednost 
ojačenja KRES zmanjšati. Za ta primer sem v dodatku C razvil priporočilo za 
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kjer je h izbrana harmonska komponenta. Ker je vrednost ojačenja KRES nastavljena 
na podlagi vrednosti ojačenja Ki, sta amplitudna rezerva Amarg in fazna rezerva marg 
pri regulaciji s P + RES regulatorjem enaki, kot če bi uporabili PI regulator. Pri 
določanju KRES po enačbi (5.6) je najenostavneje, če frekvenco fA odčitamo iz 
frekvenčnega spektra F0 (za PI regulator), kot je to prikazano na sliki 5.2 (točka A). 
Frekvenčno karakteristiko odprtozančne prenosne funkcije F0 izračunamo z 
enačbama (C.2) in (C.3). Za natančen izračun frekvence fA iz enačbe (C.3), kjer je 
fazni kot enak -180°, lahko uporabimo tudi naprednejše numerične metode (npr. 
rekurzija, Newtonova iteracija, itd.). Zaradi kompleksnosti popolnoma analitičen 
izračun fA ni smiseln, razen za najenostavnejše člene 1. reda.  
 
Če je vrednost frekvence fA večja od ene desetine vzorčne frekvence fS/10, 
privzamemo, da je fA kar enak fS/10, s čimer zavestno omejimo maksimalno 
harmonsko komponento hmax resonančnega regulatorja. Teoretično bi bilo možno 
regulirati frekvence do Nyquistove frekvence fS/2, a izkustvena dognanja [86] kažejo, 
da se v praksi zaradi vpliva vzorčenja poveča harmonsko popačenje, pojavijo se tudi 
resne težave z zagotavljanjem stabilnosti. Te težave sem med eksperimentalnim 
delom zaznal tudi sam. Porast harmonskega popačenja povzroča že sama izbira 
resonančne frekvence hf1, ki je blizu Nyquistovi frekvenci fS/2, zato je uvedena 
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zavestna omejitev hmax f1 na fS/10. Podobne omejitve pasovne širine regulatorjev 
harmonskih komponent se poslužujejo tudi v literaturi [99].  
 
Seveda je zelo pomembno, da je fazni premik odprtozančne prenosne funkcije F0 s 
P + RES regulatorjem pri frekvenci hf1 manjši od -180°, kar je tudi pogoj za stabilno 
regulacijo. Če je fazni premik pri tej frekvenci natančno poznan, ga je možno v celoti 
kompenzirati s parametrom comp. Vrednost faznega premika F0 pri frekvenci hf1 
odčitamo iz frekvenčne karakteristike faznega premika, vrednost comp pa nastavimo 
na enako vrednost. S kompenzacijo zakasnitve comp kompenziramo še zakasnitev za 
en vzorčni interval TS zaradi digitalne izvedbe regulatorja ter zakasnitev za polovico 
stikalne periode TSW zaradi uporabe PWM. Regulator v regulacijski sistem dodatnih 
zakasnitev ne vnaša. Poudariti velja, da mora biti comp vedno pozitiven, da 
kompenzira zakasnitev, saj so vrednosti faznih kotov negativne. Da prehodni pojav 
izzveni v najkrajšem možnem času, je najbolje, da je rezultirajoča kompenzirana 
vrednost faznega premika enaka natanko nič. V tem primeru je lahko ojačenje KRES, 
pri katerem je regulacijska zanka še stabilna, po iznosu največje. Ker za določanje 
faznega premika odprtozančne prenosne funkcije F0 pogosto uporabimo 
matematični model, se lahko zgodi, da je vsota faznega premika F0 in kompenzacije 
zakasnitve comp večja od nič ali celo negativna (fazno prehitevanje). Dinamika se 
zato poslabša (čas, v katerem se doseže stacionarno stanje, se podaljša). Napačna 
kompenzacija faznega premika v najslabšem primeru vodi v nestabilno regulacijo.  
 
Kot osnovne harmonske komponente  je možno izračunati z integriranjem 
frekvence f1. Žal pa v realnih aplikacijah natančnost izračuna kota  na tak način ni 
vedno zadovoljiva. Zato je treba uvesti t.i. fazno zaklenjeno zanko (PLL – angl. 
Phase Locked Loop), ki skrbi za natančno sledenje frekvence osnovne harmonske 
komponente f1 in določa kot  [30], [55], [56], [68]. Implementacija PLL je nujna, 
saj je resonančni regulator občutljiv na odstopanje frekvence f1 (f ≠ 0). 
 
Aktivne (tranzistorske) pretvornike, ki so priključeni na omrežje, je treba 
sinhronizirati, saj frekvenca omrežja ni natančno 50 Hz in se s časom tudi med 
normalnim obratovanjem rahlo spreminja. A že to rahlo spreminjanje lahko povzroča 
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nezanemarljivo harmonsko popačenje. Sinhronizacijski signal pri omrežnih 
pretvornikih je osnovna harmonska komponenta merjene napetosti omrežja egrid, ki 
določa tudi frekvenco f1. PLL je največkrat realizirana tako, da se stikalna frekvenca 
pretvornika fSW in vzorčna frekvenca fS ves čas spreminjata in sledita omrežni 
frekvenci f1 tako, da sta fSW in fS natančni večkratnik frekvence f1 [68]. To 
informacijo uporabimo tudi pri generiranju kota  za resonančni regulator. V 
morebitnem otočnem obratovanju pretvornika se po potrebi spreminjajo tako stikalna 
frekvenca fSW in vzorčna frekvenca fS, kot tudi frekvenca osnovne harmonske 
komponente f1, ki pa je tokrat nastavljiva in regulirana znotraj pretvornika. Zato je 
izvedba PLL enostavnejša, saj je frekvenca f1 v otočnem obratovanju večinoma 
konstantna. Še vedno mora veljati, da sta razmerji fSW/f1 in fS/f1 celoštevilska 
večkratnika. 
 
Tudi pri implementaciji resonančnega regulatorja v pogonih z električnimi 
rotacijskimi stroji velja, da je izvedba PLL enostavnejša kot pri omrežnih 
pretvornikih. Električni kot osnovne harmonske komponente  je direktno odvisen 
od mehanskega kota rotorja, ko se rotor vrti s spremenljivo hitrostjo. Ob upoštevanju 
števila polovih parov je električni kot osnovne harmonske komponente  že določen. 
 
Zgoraj opisana priporočila veljajo za določanje parametrov enega resonančnega 
regulatorja v kombinaciji s P regulatorjem. Za primere, ko deluje več resonančnih 
regulatorjev vzporedno, so v literaturi dostopna nekatera priporočila za določanje 
posamezne vrednosti ojačenja KRES,h. Ta sicer niso splošno uporabna, ampak veljajo 
za konkretno aplikacijo. Za najboljšo dinamiko je pomembno, da so fazni premiki 
odprtozančne prenosne funkcije s P + mRES regulatorjem F0,h (slika 5.2b) za 
izbrane resonančne frekvence v popolnosti kompenzirani, saj lahko vrednosti ojačenj 
KRES,h potem nastavimo na najvišje možne vrednosti, ki še ne ogrožajo stabilnosti 
regulacijske zanke. Če fazni premik ni pravilno kompenziran, stabilnost ogrožajo 
tudi že nižje vrednosti KRES,h.  
 
V literaturi pogosto naletimo na vzporedno vezavo resonančnih regulatorjev z 
enakimi vrednostmi ojačenj za vse harmonske komponente [21], [32], [100]. To velja 
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predvsem za nezahtevne sisteme, ki jih lahko modeliramo kot člene 1. reda (RL 
bremena) ali kot člene višjih redov z relativno velikim faktorjem dušenja. Fazni 
premik tovrstnih sistemov s frekvenco le zmerno narašča, večjih sprememb naklona 
v Bodejevem diagramu ni. Vrednosti faznih kotov F0,h v frekvenčnem območju 
reguliranih harmonskih komponent ne dosegajo vrednosti -180° (fazno zaostajanje je 
manjše od 150°). Vrednost ojačenj v takšnih regulacijskih sistemih je nastavljena kar 
na enako vrednost kot ojačenje I regulatorja (obratna vrednost njegove časovne 
konstante). Za zahtevnejše regulacijske sisteme (npr. pretvornike z izhodnimi 
pasivnimi LC, CLC ali LCL filtri), kjer fazni premik s frekvenco narašča z večjim 
naklonom v Bodejevem diagramu, ki se lahko tudi občutneje spreminja, enake 
vrednosti ojačenj KRES,h pogosto vodijo v nestabilno delovanje. Z višanjem frekvenc 
harmonskih komponent posameznega resonančnega regulatorja, mora vrednost 
ojačenja KRES,h upadati, kar dokazujejo številni viri [19], [24], [40], [55], [101]. V 
literaturi priporočil, po kakšni krivulji naj bi vrednosti ojačenj KRES,h z naraščajočo 
frekvenco upadala, ni prav veliko. Večina raziskav sploh ne razkrije vrednosti 
ojačenj KRES,h, tisti, ki vrednosti le zapišejo, pa le redko povedo, na kakšen način so 
jih določili [21], [32], [40], [55], [65], [100]. V literaturi obstaja nekaj metod 
parametriranja resonančnega regulatorja, ki so preverjene na določenih aplikacijah: 
 na podlagi želenega prehodnega pojava [19], [102], 
 na podlagi frekvenčne karakteristike s podano ciljno fazno rezervo [24], [38], 
 po stabilnostnem kriteriju z zahtevno matematično analizo [43]. 
 
Za parametriranje resonančnih regulatorjev, ki nadzorujejo harmonske komponente 
toka skozi aktivno RL breme, so ojačenja KRES,h izračunana na podlagi želenega 
odzivnega časa. Opis te metode ni podroben, priporočilo je enostavno in obsega le 
eno enačbo [19]. Zelo podobna metoda, kjer avtor grafično ponazori primerjavo med 
PI in resonančnim regulatorjem, je dostopna v [102]. Namen obeh študij je prikaz 
implementacije resonančnega regulatorja in potrditev predlaganega parametriranja za 
RL breme.  
 
Bolj sistematičen pristop določanja ojačenja KRES,h izhaja iz frekvenčne karakteristike 
s pomočjo fazne rezerve [24]. Avtor v svojem delu po točkah poda navodila za 
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parametriranje resonančnega regulatorja, ki naj bi bila uporabna tudi v večini realnih 
aplikacij z RL bremeni. Regulira višjeharmonske komponente statorskega toka 30 
kW generatorja v vetrni elektrarni, ki so posledica višjeharmonskih komponent 
napetosti omrežja. Vpliv mrtvega časa pretvornika sicer ni omenjen, a dejstvo je, da 
je ta vpliv prisoten, kar dokazuje analiza 2. poglavja. Poudarek študije je na analizi 
stabilnosti in izpeljavi analitičnih izrazov, ki so v pomoč pri parametriranju 
resonančnih regulatorjev. 
 
Za konkretno aplikacijo je zanimivo tudi parametriranje omrežnega pretvornika z 
LCL filtrom [31], kjer ojačenje posameznega resonančnega regulatorja KRES,h upada 
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Matematični dokaz ni podan, a avtor vseeno zatrjuje, da je ta metoda preprosta, 
negativni vpliv faznega premika z naraščajočo frekvenco se omili, tipično (na 
podlagi literature) pa vrednosti ojačenj z naraščajočo frekvenco itak upadajo. 
 
Zaradi vpliva nelinearnih bremen v sistemih brezprekinitvenega napajanja je prav 
tako realizirana regulacija harmonskih komponent [43] tudi z resonančnimi 
regulatorji. Določanje parametrov regulatorjev je izvedeno z rešitvijo 
optimizacijskega problema na podlagi enačb stanj.  
 
Splošno veljavnih smernic za določanje parametrov vzporedne vezave resonančnih 
regulatorjev (mRES) v literaturi torej ni. Obstajajo zgoraj opisane študije, ki ponujajo 
priporočila za parametriranje regulatorjev v konkretni aplikaciji. Posamezna ojačenja 
KRES,h so torej lahko vsa enaka, kot v večini raziskav v literaturi. Še bolje je, če se z 
naraščajočo frekvenco zmanjšujejo, kot je določeno z enačbo (5.6) ali z enačbo (5.7). 
Lahko pa so ojačenja KRES,h določena tudi z drugačno metodo. Ne glede na metodo, 
ki je uporabljena za določitev parametrov vzporedne vezave resonančnih 
regulatorjev, pa se je treba zavedati, da se v primerjavi s samostojnim PI 
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regulatorjem, amplitudna in fazna rezerva sistema ob uporabi združenega P + mRES 
regulatorja v vseh primerih zmanjšata. Zato je smiselno matematično preveriti 
stabilnost regulacijske zanke. Amplitudno razmerje in fazni kot pri poljubni 
frekvenci je možno preveriti z naslednjima enačbama: 
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Prenosna funkcija reguliranca je zapisana v dodatku z enačbo (C.1). Za stabilno 
delovanje regulacijskega sistema mora biti pri frekvenci fA fazni premik F0 manjši 
od 180°, pri frekvenci fB mora biti amplitudno razmerje AF0 manjše od 1. Poleg tega 
morajo biti pri reguliranih harmonskih komponentah fazni premiki ustrezno 
kompenzirani. 
 
Če zaradi zagotavljanja stabilnosti v občutljivih aplikacijah želimo amplitudno in 
fazno rezervo obdržati enako kot pri regulaciji s samostojnim PI regulatorjem, mora 
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kjer je h izbrana harmonska komponenta, H pa skupno število vseh resonančnih 
regulatorjev oziroma vseh reguliranih harmonskih komponent. Dinamika na ta način 
parametriranih resonančnih regulatorjev je sicer slaba, je pa stabilnost regulacije 
harmonskih komponent v stacionarnem stanju zagotovljena. 
 
Vsa priporočila za nastavljanje ojačenja KRES,h posameznega resonančnega 
regulatorja nam v praksi zelo pomagajo, žal pa zaradi uporabljenih poenostavitev 
večinoma ne zagotavljajo stabilnega delovanja. Če bi bili dosledni, bi morali izpeljati 
relativno zahteven matematični model in opraviti izračun po kriteriju stabilnosti z 
upoštevanjem sprememb parametrov modela.  
5.1.1  Neudarni vklop 
Omrežno priključeni aktivni pretvorniki so po vklopu sinhronizirani na omrežje. Zato 
je treba izhode resonančnih regulatorjev prednastaviti tako, da v trenutku 
sinhronizacije ti ne bodo povzročili neželenih tokovnih sunkov, s čimer je 
zagotovljen neudarni vklop (angl. bumpless transfer).  
 
V primeru, ko je realizirana vzporedna vezava resonančnih regulatorjev za regulacijo 
omrežnega toka, je največkrat dovolj, da prednastavimo le regulator osnovne 
harmonske komponente, ki ima običajno občutno večjo amplitudo, kot 
višjeharmonske komponente. Ta povzroči glavnino tokovnega sunka. Izhod 
resonančnega regulatorja je določen s posameznima akumuliranima prispevkoma Ui1 
in Ui2 (slika 4.4). Do trenutka sinhronizacije se morata ti vrednosti ves čas 
posodabljati in slediti merjeni omrežni napetosti egrid. Tik po sinhronizaciji 
regulacijski algoritem avtomatsko prevzame nadzor. Za realizacijo neudarnega 
vklopa nad omrežno napetostjo egrid opravimo DFT za izločitev osnovne harmonske 
komponente [86, str. 46], [93, str. 567]. Rezultat te operacije sta realna komponenta 
(rezultat korelacije s kosinusom) in imaginarna komponenta (rezultat korelacije s 
sinusom), s katerima prepišemo izračunani vrednosti Ui1 in Ui2. Za časovno 
učinkovito implementacijo znotraj mikrokrmilnika se uporablja tekoči DFT (angl. 
sliding DFT) [103], [104]: 
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Simbol n predstavlja tekoči indeks, ki se vsak vzorčni interval TS poveča za 1, N pa 
število vzorcev v opazovanem časovnem oknu, ki je v tem primeru enako periodi 
omrežne napetosti. 
5.2  Parametriranje repetitivnega regulatorja 
Pri parametriranju repetitivnega regulatorja je najtežje poskrbeti za stabilnost 
regulacijske zanke, kar pa lahko dosežemo z uporabo nizkopasovnega (angl. low-
pass) filtra v pozitivni povratni zanki (slika 4.7), čim boljšo kompenzacijo zakasnitve 
s parametrom kREP ter dovolj majhno vrednostjo ojačenja KREP. V skladu z enačbo 
(4.8) nastavimo najprej frekvenco osnovne harmonske komponente f1 s pravilno 
izbiro vzorčne frekvence fS in števila vzorcev v eni periodi regulirane veličine N, ki 
mora biti celo število. Fazni premik odprtozančne prenosne funkcije F0 občutno 
vpliva na stabilnost sistema, zato ga je treba s kREP čim bolje kompenzirati na čim 
širšem frekvenčnem območju. Ker je parameter le eden, fazne zakasnitve ne moremo 
popolnoma kompenzirati pri vseh reguliranih harmonskih komponentah. Kot je 
razvidno iz enačbe (4.9) in primera s slike 5.3, je možna le linearna kompenzacija 
zakasnitve. Na sliki 5.3 so prikazane frekvenčna karakteristika faznega premika 
odprtozančne prenosne funkcije F0 ter linearne frekvenčne odvisnosti kompenzacije 
faznega premika repetitivnega regulatorja za različne vrednosti parametra kREP. 
Karakteristika kompenzacije zakasnitve se mora čim bolje prilegati karakteristiki 
faznega premika F0. Poudariti velja, da pri karakteristiki faznega premika F0 s slike 
5.3 repetitivni regulator fazno še ni kompenziran. Dodatno je možno kompenzirati še 
zakasnitev za TS zaradi uporabe digitalne izvedbe regulatorja ter zakasnitev za 
0,5  TSW zaradi uporabe PWM. Izbrana vrednost parametra kREP je kompromis med 
premalo kompenziranim področjem nizkih frekvenc in preveč kompenziranim 
področjem visokih frekvenc. Na primeru s slike 5.3 lahko vidimo, da pri frekvencah 
med 1500 Hz in 2000 Hz razlika med faznim premikom odprtozančne prenosne 
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funkcije F0 in potekom rdeče krivulje kompenzacije zakasnitve kREP že presega 100°. 
Poleg tega pa je tudi vrednost faznega premika že tako blizu -180°, da lahko povzroči 
nestabilno delovanje. Pasovno širino repetitivnega regulatorja v tem primeru je treba 
torej omejiti na cca. 1200 Hz. 
 
Slika 5.3:  Prikaz kompenzacije zakasnitve (za različne vrednosti: kREP – 2, kREP – 1, kREP , kREP + 1, 
kREP + 2) odprtozančne prenosne funkcije F0 z repetitivnim regulatorjem s slike 4.7. 
 
Ko določimo kompenzacijo zakasnitve kREP, vemo do katere maksimalne frekvence 
naj bi repetitivni regulator reguliral harmonske komponente. Želja je, da FIR filter v 
pozitivni povratni zanki repetitivnega regulatorja zaduši vse višje frekvence. Prehod 
iz frekvenčnega območja, ki ga filter prepušča (angl. passband) v frekvenčno 
območje, ki ga filter močno duši (angl. stop-band) naj bi bil čim bolj strm. Hkrati naj 
bi bil takšen FIR filter enostaven, s čim manj koeficienti. Ti dve lastnosti se med 
seboj izključujeta. Naraščajoče število koeficientov (red filtra M) pomeni možnost 
strmejšega prehoda mejne frekvence fC (angl. roll-off) od amplitudnega razmerja 1 
do 0. Pri načrtovanju nizkopasovnega FIR filtra je treba določiti njegov red in 
vrednost koeficientov. Na sliki 4.7 je prikazan FIR filter 6. reda s 5 koeficienti, kar se 
za relativno enostavne regulacijske sisteme izkaže za dovolj visok red. Običajno so 
koeficienti FIR filtrov simetrični, saj imajo zato linearni fazni premik [86], [105]. To 
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je tudi razlog, da je posamezna utež (w1 in w2) uporabljena dvakrat, razen vodilna 
utež w0 le enkrat.  
Uteži filtra v pozitivni povratni zanki repetitivnega regulatorja nastavimo enako, kot 
bi konstruirali običajni nizkopasovni FIR filter. Uporabljata se dva pristopa. 
Najbližje idealnemu nizkopasovnemu filtru z najhitrejšim prehodom frekvenčne 
karakteristike od amplitudnega razmerja 1 do 0 (angl. roll-off) ima t.i. sinc filter [93, 















































kjer je M red filtra, fC je mejna frekvenca, nad katero želimo zadušiti preostali del 
spektra, fS je frekvenca vzorčenja, Ksinc je redukcijski faktor, indeks i pa predstavlja 
zaporedno številko koeficienta in zavzema vrednosti od 0 do M – 2. Poudariti velja, 
da je red filtra vedno sodo število (št. koeficientov pa liho). Običajno so koeficienti 
splošnih nizkopasovnih FIR filtrov nastavljeni tako, da njihovo amplitudno razmerje 
pri f = 0 zavzema vrednost 1, z naraščajočo frekvenco pa upada [93]. Da bo tudi 
amplitudno razmerje sinc filtra pri enosmernih razmerah enako ena, moramo 
redukcijski faktor Ksinc nastaviti tako, da bo vsota vseh koeficientov hsinc,i prav tako 
















K . (5.15) 
 
V primeru FIR filtra 6. reda (M = 6) je utež w0 enaka koeficientu sinc filtra hsinc,2, 
utež w1 je enaka koeficientoma hsinc,1 in hsinc,3, utež w2 pa je enaka koeficientoma 
hsinc,0 in hsinc,4. Tabela 5.3 prikazuje uteži sinc filtra za različne vrednosti njegovih 
redov M. 
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Tabela 5.3:  Uteži sinc filtrov različnih redov M. 
 M = 6 M = 8 M = 12 M = 16 M = 32 
w0 
0.420965523262300 0.330142460578059 0.248243004837226 0.216514412075681 0.200044610374371 
w1 
0.248099503589506 0.238907891148236 0.207383152768586 0.190091960088990 0.184202059676355 
w2 
0.041417734779344 0.084952617064388 0.118362472993097 0.126757470950199 0.142089320844067 
w3 
/ 0.011068261498346 0.042585440018680 0.060604861756839 0.087443025763516 
w4 
/ / 0.007547431801023 0.017216487544021 0.036190615951391 
w5 
/ / 0.000000000000000 0.000000000000000 0.001898619750713 
w6 
/ / / -0.000684893783392 0.001676659566208 
w7 
/ / / -0.002243092594497 0.000812427841611 
w8 
/ / / / 0.000195544512654 
w9 
/ / / / 0.000000000000000 
w10 
/ / / / 0.000000000000000 
w11 
/ / / / -0.000000000000000 
w12 
/ / / / -0.005168056803428 
w13 
/ / / / -0.012868924184406 
w14 
/ / / / -0.017303337311697 
w15 
/ / / / -0.019190260794171 
 
Slika 5.4 prikazuje pripadajoče frekvenčne spektre za primer, ko je vzorčna 
frekvenca fS desetkrat večja od frekvence fC (fC = 0,1  fS). Z višanjem reda filtra M 
imajo amplitudna razmerja z naraščajočo frekvenco vedno bolj strm potek. 
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Slika 5.4:  Frekvenčna odvisnost amplitudnega razmerja sinc filtrov različnih redov M. 
 
Kot nizkopasovni FIR filter v pozitivni povratni zanki repetitivnega regulatorja v 
literaturi zasledimo tudi uporabo filtra tekočega povprečja [19], [106]. Koeficienti 
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kjer je M red FIR filtra. Vrednosti uteži (w0, w1 in w2) filtra tekočega povprečja 
6. reda so vse enake 0,2. Amplitudni frekvenčni spektri filtra tekočega povprečja za 
različne rede M so prikazani na sliki 5.5. Ta filter se uporablja predvsem za nižje 
vrednosti M, saj je strmina upada amplitudnega razmerja še hitrejša v primerjavi s 
sinc filtrom. Je pa res, da se amplitudno razmerje sinc filtra z naraščajočo frekvenco 
le zvezno zmanjšuje, medtem, ko se pri filtru tekočega povprečja izmenjuje 
naraščanje in upadanje amplitudnega razmerja. Filter tekočega povprečja je tudi edini 
FIR filter, ki ima to prednost, da ga je možno izračunati rekurzivno [93, str. 282]. To 
pomeni, da ga lahko ne glede na red M realiziramo kot časovno učinkovit algoritem, 
primeren za delovanje v realnem času. 
5  Parametriranje in primerjava regulatorjev harmonskih komponent 77 
 
  
Slika 5.5:  Frekvenčna odvisnost amplitudnega razmerja FIR filtrov tekočega povprečja različnih 
redov M. 
 
Ojačenje repetitivnega regulatorja KREP za stabilno delovanje je možno določiti z 
matematično zahtevnejšimi metodami s pomočjo regeneracijskega spektra ali pa s 
pomočjo funkcije občutljivosti [44], [54], [60], [63], [106], katere absolutna vrednost 
mora biti manjša od ena. Vse te metode izhajajo iz karakteristične enačbe  
 
 0)(1 0  zF . (5.17) 
 
Enostavnejše priporočilo za izračun maksimalne vrednosti ojačenja KREP je možno 
določiti ob upoštevanju lastnih ojačenj. Na podlagi medsebojne primerjave 

















kjer je KRES,1 določen z enačbo (5.6). Tako nastavljen repetitivni regulator ima enako 
dinamiko kot resonančni regulator za osnovno harmonsko komponento. Žal pa je 
lahko takšno ojačenje KREP že preveliko, ker kompenzacija zakasnitve ni popolna in 
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nizkopasovni filter ni idealen. To povzroči nestabilno delovanje. V praksi moramo 
vrednost KREP, določeno z enačbo (5.18), vsaj razpoloviti. 
5.2.1  Neudarni vklop 
Podobno kot pri resonančnem regulatorju je možno tudi pri repetitivnem zagotoviti 
neudarni vklop. V primeru aktivnega (tranzistorskega) omrežnega pretvornika 
moramo vsebino krožnega pomnilnika, kjer je shranjena zgodovina vzorcev ErrSum, 
napolniti z vrednostmi omrežne napetosti egrid v času ene periode. Seveda mora biti 
zagotovljena sinhronizacija na omrežno napetost, kar pomeni, da mora najnovejši 
vzorec slediti trenutni vrednosti omrežne napetosti. Upoštevamo lahko le osnovno 
harmonsko komponento omrežne napetosti egrid ali pa merjen časovni potek (vse 
zajete harmonske komponente). 
5.3  Parametriranje DCT regulatorja 
V literaturi ni zaslediti priporočil za parametriranje DCT regulatorja. Največ 
informacij je zbranih v [19]. 
 
Ker je DCT regulator podoben repetitivnemu regulatorju, so vrednosti večine 
parametrov enake. Število vzorcev v eni periodi N se določi enako kot pri 
repetitivnem regulatorju v skladu z enačbo (4.8). Pri določanju kompenzacije 
zakasnitve kDCT postopamo enako kot pri repetitivnem regulatorju in tudi vrednosti 
kDCT in kREP sta enaki. 
 
Vrednosti koeficientov uporabljenega DCT filtra se izračunajo po enačbi (4.15). 
Odločiti se je treba, katere harmonske komponente h bodo regulirane. Vrednosti 
koeficientov DCT filtra, ki prepušča prvih 20 harmonskih komponent (kDCT = 0), so 
na sliki 5.6. Izračun koeficientov DCT filtra se ne vrši v realnem času, ampak so 
koeficienti izračunani vnaprej (angl. off-line). Ob vsaki spremembi parametrov N, 
kDCT, ali drugačne izbire harmonskih komponent, ki jih reguliramo, je potreben 
ponoven izračun koeficientov. 
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Slika 5.6:  Vrednosti koeficientov DCT filtra, ki prepušča prvih 20 harmonskih komponent. 
 
Določanje ojačenja KDCT v literaturi ni predpisano. Ker so ojačenja vseh regulatorjev 
(resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT) v korelaciji, je možno ojačenje 

















kjer je KRES,1 določen z enačbo (5.6). Tako nastavljeno ojačenje KDCT zagotavlja 
enako dinamiko osnovne harmonske komponente, kot jo ima resonančni regulator za 
osnovno harmonsko komponento. Tu še dodatno zmanjšanje ojačenja KDCT ni 
potrebno, saj DCT filter prepusti le izbrane harmonske komponente. To velja, vse 
dokler je kompenzacija zakasnitve popolna. Zato je treba podobno kot pri 
repetitivnem regulatorju (slika 5.3) paziti, da ne reguliramo harmonske komponente, 
kjer je razlika med faznim premikom regulacijskega sistema F0 in kompenzacijo 
zakasnitve kDCT prevelika, saj obstaja velika verjetnost, da ta povzroči nestabilno 
delovanje. 
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5.3.1  Neudarni vklop 
Za neudarni vklop je treba podobno kot pri repetitivnem regulatorju, zapisati N 
sinhroniziranih vrednosti omrežne napetosti egrid v krožni pomnilnik, kjer se nahaja 
zgodovina vzorcev ErrSum. Do trenutka vklopa je treba najnovejše vzorce ves čas 
posodabljati s trenutnimi vrednostmi omrežne napetosti egrid. To lahko storimo le za 
osnovno harmonsko komponento, lahko pa upoštevamo merjen časovni potek (vse 
zajete harmonske komponente). 
5.4  Parametriranje dvojnega DCT regulatorja 
Ker je dvojni DCT regulator noviteta, v literaturi ni podanih metod za določanje 
parametrov tega regulatorja. Ima večje število parametrov v primerjavi z DCT 
regulatorjem, zato je njihovo določanje še zahtevnejše. Uporaba dvojnega DCT 
regulatorja je smiselna le v zahtevnih regulacijskih sistemih (pretvorniki z LC, LCL 
ali CLC filtri), kjer je reguliranih veliko število harmonskih komponent. Priporočila, 
predstavljena v nadaljevanju, združujejo prednosti tega regulatorja in čim 
enostavnejše parametriranje, izhajajo pa iz podrobne primerjave delovanja 
resonančnega, repetitivnega in DCT regulatorja ter preučevanja njihovega 
parametriranja. 
 
Število vzorcev v eni periodi N določimo tako, kot pri repetitivnem in DCT 
regulatorju v skladu z enačbo (4.8), ojačenje dvojnega DCT regulatorja KdDCT se 
določi z enačbo (5.19) enako kot ojačenje DCT regulatorja, koeficiente obeh DCT 
filtrov pa določimo z enačbama (4.21) in (4.22). Enak nabor izbranih harmonskih 
komponent med 1 in hmax, ki jih želimo regulirati, upoštevamo pri izračunu 
koeficientov obeh DCT filtrov. 
 
Pri prvem (internem) DCT filtru imamo za vsako harmonsko komponento možnost 
nastavljanja faktorja korekcije amplitude Ah,1. Večja vrednost faktorja Ah,1 pri 
posamezni harmonski komponenti povzroči hitrejšo akumulacijo (le pri tej 
harmonski komponenti) in obratno. Na tem mestu velja poudariti, da hitrejšo 
akumulacijo vseh izbranih harmonskih komponent dosežemo tudi s povečanjem 
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ojačenja KdDCT. Zmanjševanja KdDCT se izogibamo, če ni nujno potrebno, saj s tem 
zmanjšujemo tudi dinamiko, kar občutimo predvsem pri osnovni harmonski 
komponenti. 
 
Pri drugem (izhodnem) DCT filtru je treba za vsako harmonsko komponento 
nastaviti faktor korekcije amplitude Ah,2 ter kompenzacijo zakasnitve comp,h. 
Vrednost kompenzacije zakasnitve posamezne harmonske komponente comp,h se 
nastavi enako kot pri posameznem resonančnem regulatorju. Iz faznega 
frekvenčnega spektra odprtozančne prenosne funkcije regulacijskega sistema F0 
določimo vrednost faznega premika pri izbrani harmonski komponenti h. Pri tem 
dvojni DCT regulator fazno ni kompenziran. Dodatno s kompenzacijo zakasnitve 
comp kompenziramo še zakasnitev za en vzorčni interval TS zaradi digitalne izvedbe 
regulatorja ter zakasnitev za polovico stikalne periode TSW zaradi uporabe PWM. 
Nasprotno vrednost tega faznega premika priredimo kompenzaciji zakasnitve h-te 
harmonske komponente comp,h. Ta postopek ponovimo za vse harmonske 
komponente, ki jih reguliramo.  
 
Oba faktorja korekcije amplitude Ah,1 in Ah,2 nastavimo v enakem razmerju kot 
ojačenje resonančnih regulatorjev. Vrednosti Ah,1 in Ah,2 se morajo zmanjševati z 
naraščajočo frekvenco, s čimer zmanjšamo tveganje za nestabilno delovanje pri 
visokih frekvencah, kjer je vrednost faznega premika regulacijskega sistema že zelo 
blizu -180°. Če ojačenja vzporedno delujočih resonančnih regulatorjev KRES,h 

























AA , (5.20) 
 
kjer je h izbrana harmonska komponenta, frekvenco fA pa odčitamo iz frekvenčnega 
spektra F0, ko je uporabljen le PI regulator (slika 5.2, točka A).  
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5.4.1  Neudarni vklop 
Za neudarni vklop je treba z enakimi N vrednostmi napolniti dva krožna pomnilnika, 
za vsak DCT filter enega. Te vrednosti so ponovno določene z eno periodo 
merjenega časovnega poteka omrežne napetosti egrid ali pa le z njegovo osnovo 
harmonsko komponento. Posamezni krožni pomnilnik tudi v tem primeru predstavlja 
zgodovino spremenljivke ErrSum. 
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6  Simulacijski in eksperimentalni rezultati 
Opisane metode parametriranja regulatorjev harmonskih komponent so bile najprej 
preizkušene v simulacijskih modelih. Simulacijsko preverjene rešitve so bile nato 
realizirane še eksperimentalno. V nadaljevanju so izpostavljeni rezultati regulacije 
harmonskih komponent napetosti oziroma toka treh eksperimentalnih modelov: 
1. enofaznega aktivnega usmernika z dvosmernim pretokom moči, 
2. sinhronskega stroja s trajnimi magneti, kjer je cilj zmanjšanje valovitosti 
hitrosti, 
3. enostavnega RLC vezja z regulacijo napetosti na kondenzatorju. 
 
V podpoglavju 6.1 je preverjena verodostojnost izpeljave iz 3. poglavja, katere 
rezultat je analitična enačba (3.14), s katero je možno izračunati maksimalne 
amplitude Îh,max. Za ta namen je uporabljen eksperimentalni model aktivnega 
(tranzistorskega) usmernika z možnostjo dvosmernega pretoka moči in L filtrom, ki 
pa deluje v razsmerniškem režimu (pretok moči od enosmernega vira proti omrežju). 
 
V podpoglavju 6.2 so opisani eksperimentalni rezultati implementacije regulatorjev 
harmonskih komponent na eksperimentalnem modelu enofaznega aktivnega 
(tranzistorskega) usmernika z možnostjo dvosmernega pretoka moči, ki tokrat deluje 
v usmerniškem režimu (pretok moči od omrežja proti enosmernemu tokokrogu). 
Regulacija harmonskih komponent toka skozi RL breme se uporablja za izboljšanje 
faktorja moči, saj predvsem nelinearnost pretvornika (analiza 2. poglavja) povzroča 
nezanemarljive višjeharmonske komponente v toku. V regulacijski algoritem so 
implementirani algoritmi resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT 
regulatorja. Potrjena je veljavnost zasnovanih metod parametriranja, opisanih v 5. 
poglavju ter narejena medsebojna primerjava po izbranih kriterijih (čas izračuna, 
poraba pomnilnika, občutljivost na odstopanje frekvence f1), s katerimi so 
izpostavljene prednosti in slabosti posameznega regulatorja. 
 
Sledi podpoglavje 6.3, kjer je realizirana regulacija harmonskih komponent napetosti 
RLC vezja. V primerjavi z RL bremenom je nelinearnost frekvenčne odvisnosti 
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faznega premika RLC še izrazitejša, kar povzroča večje preglavice pri zagotavljanju 
stabilnosti. Tudi tu so v regulacijski algoritem implementirani algoritmi 
resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT regulatorja. V tej aplikaciji 
pridejo do izraza dobre lastnosti novo zasnovanega dvojnega DCT regulatorja, ki 
lahko edini regulira veliko število harmonskih komponent v stacionarnem stanju, ne 
da bi se mu zmanjšala dinamika med prehodnim pojavom. 
 
V podpoglavju 6.4 so regulatorji harmonskih komponent uporabljeni za odpravljanje 
valovitosti hitrosti v sinhronskem stroju s trajnimi magneti na širšem hitrostnem 
območju. Regulacija harmonskih komponent je implementirana tako v tokovni kot 
tudi v hitrostni regulacijski zanki. Poudariti velja, da so tukaj, za razliko od prej 
omenjenih aplikacij, regulatorji harmonskih komponent izpostavljeni spreminjanju 
frekvence f1, ki se spreminja skladno z vrtilno hitrostjo rotorja. 
6.1  Preizkus vpliva fizikalnih omejitev na regulacijo harmonskih 
komponent 
Veljavnost izpeljanega analitičnega izraza (3.14) za izračun maksimalne amplitude 
reguliranih harmonskih komponent Îh,max je preverjena na eksperimentalnem modelu 
enofaznega omrežnega pretvornika z L filtrom, ki omogoča dvosmerni pretok moči 
(sliki 6.1 in 6.2). 
 
Slika 6.1:  Shematski prikaz enofaznega omrežnega pretvornika z možnostjo dvosmernega pretoka 
moči. 
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Slika 6.2:  Fotografija eksperimentalnega modela aktivnega usmernika. 
 
Induktivnost filtra Lfilter duši harmonske komponente bremenskega toka i. Močnostni 
MOSFET (angl. Metal-Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) tranzistorji so 
proženi z bipolarno PWM, pretvornik pa deluje v razsmerniškem režimu (pretok 
moči se vrši od enosmernega vira proti omrežju). 
 
Bremenski tok skozi filtrsko dušilko i je reguliran s P regulatorjem in vzporedno 
vezavo več resonančnih regulatorjev (mRES), tako da vsak posamezni resonančni 
regulator nadzira po eno harmonsko komponento, kot prikazuje slika 6.3. 
Regulacijski algoritem je realiziran z DSP mikrokrmilnikom družine Delfino 
TMS320F28377D. 
  
Slika 6.3:  Regulacijski algoritem razsmerniškega delovanja za eksperimentalno preverjanje 
veljavnosti analitičnega izraza (3.14). 
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Za analitičen izračun vrednosti Îh,max morata biti na podlagi nadomestnega vezja s 
slike 2.1 znani nadomestna upornost R in nadomestna induktivnost L, ki ju v tem 
primeru izračunamo kot 
 
 mΩ4,9322  TTRfilter RRRR , (6.1) 
 μH5882  TRfilter LLL , (6.2) 
 
kjer je Rfilter upornost filtrske dušilke, RTR2 upornost sekundarnega navitja 
transformatorja, RT prevodna upornost MOSFET tranzistorja, Lfilter induktivnost 
filtrske dušilke, LTR2 pa induktivnost sekundarnega navitja transformatorja. Poudariti 
velja, da so bile upornosti dušilke in sekundarja transformatorja izmerjene z RLC 
metrom pri frekvenci 400 Hz in ne s klasično UI analizo z enosmernim tokom. DC 
upornosti v tem primeru sistema ne opisujejo pravilno. Vrednosti AC upornosti so 
predvsem zaradi izriva toka na površino vodnika (kožnega pojava) večje v primerjavi 
z DC upornostmi [107]. 
 
Želena vrednost bremenskega toka i* se izračunava znotraj DSP-ja v skladu z enačbo 
(2.3). Številske vrednosti posameznih amplitud harmonskih komponent so v 
nadaljevanju zaradi preverbe analitičnega izraza (3.14) v skladu s podanimi 
parametri izbrane tako, da pretvornik pripeljejo na mejo nasičenja. Posamezne 
harmonske komponente toka i, ki so regulirane z resonančnimi regulatorji, nimajo 
pogreška v stacionarnem stanju (oziroma je ta zanemarljiv). To velja, če zahtevana 
napetost uS ne preseže meje napetostne zmogljivosti US,max. Takrat bi modulacijski 
indeks M (slika 6.3) presegel 100 % in bi moral pretvornik generirati napetost uS, ki 
bi presegala maksimalno možno napetost US,max. Pretvornik bi v tem primeru prešel v 
nasičenje, kar bi privedlo do harmonskega popačenja toka i. 
 
Parametri eksperimentalnega modela so zbrani v tabeli 6.1. 
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Tabela 6.1:  Parametri eksperimentalnega modela omrežnega pretvornika. 
Simbol Opis Eksperimentalna vrednost 
Rfilter AC upornost filtrske dušilke 47 m 
Lfilter induktivnost filtrske dušilke 580 µH
 
RTR2 AC upornost sekundarnega navitja transformatorja 32 m 
LTR2 stresana induktivnost sekundarnega navitja transformatorja 8 µH 
R
T
 prevodna upornost MOSFET tranzistorja 7,2 m 




kapacitivnost kondenzatorskega bloka enosmernega 
tokokroga 
41 mF 
Pn nazivna moč pretvornika 500 W 
 ̂
1 




amplituda osnovne harmonske komponente bremenskega 
toka  
10 A 
Î3 amplituda tretje harmonske komponente bremenskega toka  1 A 
f
1
 frekvenca osnovne harmonske komponente cca. 50 Hz 
N število vzorčnih intervalov v eni periodi omrežne napetosti 400 
f
S
 frekvenca vzorčenja in izvajanja regulacijskega algoritma Nf1 (cca. 20 kHz) 
fSW stikalna frekvenca 2Nf1 (cca. 40 kHz) 
t
d
 mrtvi čas 200 ns 
Kp ojačenje P regulatorja 0,05 
KRES,h ojačenje vseh resonančnih regulatorjev 6,6 
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Slika 6.4a prikazuje sledenje bremenskega toka i želenemu časovnemu poteku toka 
i*, ki vsebuje osnovno harmonsko komponento z amplitudo 10 A ter tretjo 
harmonsko komponento z amplitudo 1 A. Pogrešek je zelo majhen, ker je 
modulacijski indeks M manjši od 100 % (slika 6.4b). Pripadajoča spektra želenega i* 
in dejanskega bremenskega toka i sta prikazana na sliki 6.4c. 
 
 
Slika 6.4:  Obratovanje pretvornika pod mejo napetostne zmogljivosti US,max (eksperiment); a) želeni 
bremenski tok i* (vsebuje osnovno harmonsko komponento z amplitudo 10 A in tretjo harmonsko 
komponento z amplitudo 1 A), bremenski tok i in pogrešek med njima Erri; b) modulacijski indeks M; 
c) amplitudna frekvenčna spektra želenega in dejanskega bremenskega toka. 
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Ko se želeni bremenski tok spremeni tako, da še vedno vsebuje osnovno harmonsko 
komponento z amplitudo 10 A, amplituda tretje harmonske komponente pa se poveča 
na 2,3 A, še vedno ne pride do harmonskega popačenja. Bremenski tok sledi želeni 
vrednosti, pogrešek je še vedno zelo majhen (slika 6.5a). Kot je razvidno s slike 6.5b, 
pretvornik deluje ravno na meji napetostne zmogljivosti, saj modulacijski indeks M 
doseže 100 %. Zato sta osnovna in tretja harmonska komponenta bremenskega toka 
še vedno regulirani pravilno. 
 
 
Slika 6.5:  Obratovanje pretvornika na meji napetostne zmogljivosti US,max (eksperiment); a) želeni 
bremenski tok i* (vsebuje osnovno harmonsko komponento z amplitudo 10 A in tretjo harmonsko 
komponento z amplitudo 2,3 A), bremenski tok i in pogrešek med njima Erri; b) modulacijski indeks 
M; c) amplitudna frekvenčna spektra želenega in dejanskega bremenskega toka. 
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Dodatno povečanje amplitude tretje harmonske komponente na 5 A (amplituda 
osnovne harmonske komponente je še vedno enaka 10 A) vodi pretvornik v 
nasičenje. Na sliki 6.6a vidimo, da dejanski bremenski tok več ne zmore slediti 
želenemu, ker modulacijski indeks M krepko preseže 100 % (slika 6.6b). V 




Slika 6.6:  Obratovanje pretvornika v nasičenju (eksperiment); a) želeni bremenski tok i* (vsebuje 
osnovno harmonsko komponento z amplitudo 10 A in tretjo harmonsko komponento z amplitudo 
5 A), bremenski tok i in pogrešek med njima Erri; b) modulacijski indeks M; c) amplitudna 
frekvenčna spektra želenega in dejanskega bremenskega toka. 
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Z enačbo (3.14) je možno izračunati maksimalno amplitudo izbrane harmonske 
komponente Îh,max, ki jo pretvornik lahko še dodatno generira, poleg že generiranega 
toka. To preverimo eksperimentalno tako, da pretvornik spravimo v nasičenje, kar 
zaznamo, ko modulacijski indeks M preseže 100 %. Pretvornik privedemo v 
nasičenje posredno, s takšnim želenim tokom i*, ki od pretvornika zahteva napetost, 
višjo od meje napetostne zmogljivosti US,max.  
 
Želeni tok i* izračunamo kot vsoto vnaprej določene baze ter dodatne (h-te) 
harmonske komponente. Baza želenega toka i* je izbrana tako, da pretvornik deluje 
pod mejo napetostne zmogljivosti US,max. Z dovolj veliko dodatno harmonsko 
komponento toka je ta meja presežena. Meja napetostne zmogljivosti US,max je 
odvisna tako od amplitude dodatne (h-te) harmonske komponente bremenskega toka 
Îh kot od faznega kota Ih, zato morajo biti preizkušene vse kombinacije teh dveh 
parametrov. Najprej nastavimo amplitudo h-te harmonske komponente Îh na nizko 
vrednost, potem pa povečujemo vrednost faznega kota Ih od 0° dalje, vse dokler ne 
zaznamo prekoračenja meje napetostne zmogljivosti US,max. Če te meje ne dosežemo 
za nobeno vrednost faznega kota Ih, rahlo povečamo amplitudo dodatne harmonske 
komponente Îh. V pričakovanju nasičenja ponovno spreminjamo fazni kot Ih. Ta 
postopek ponavljamo, vse dokler ne dosežemo meje napetostne zmogljivosti US,max. 
Na meji napetostne zmogljivosti US,max je dosežena maksimalna vrednost amplitude 
dodatne harmonske komponente bremenskega toka Îh,max, ki še ne povzroči 
harmonskega popačenja. 
 
Po opisanem postopku za zaznavanje nasičenja sta bila opravljena dva preizkusa. V 
prvem preizkusu je kot baza izbrana le osnovna harmonska komponenta 
bremenskega toka (50 Hz) z amplitudo 10 A. Za harmonske komponente od 2 do 40 
so bile preizkušene vse kombinacije amplitud dodatne višjeharmonske komponente 
Îh in pripadajočih faznih kotov Ih, ki niso presegle meje napetostne zmogljivosti 
US,max, kar pomeni, da so bile eksperimentalno določene maksimalne amplitude od 
Î2,max do Î40,max. Na sliki 6.7 so prikazani rezultati teh eksperimentalnih meritev v 
primerjavi z analitično, po enačbi (3.14) izračunanimi vrednostmi maksimalne 
amplitude dodatne harmonske komponente Îh,max, ki je posledica fizikalnih omejitev 
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(tabela 6.1). Na sliki 6.7 je posebej označena meritev, za katero veljajo razmere s 
slike 6.5, kjer bremenski tok i vsebuje osnovno harmonsko komponento z amplitudo 
10 A ter tretjo harmonsko komponento z amplitudo 2,3 A. Ta kombinacija ravno še 
ne povzroči harmonskega popačenja, saj pretvornik deluje na meji napetostne 
zmogljivosti US,max. Povečanje amplitude katerekoli harmonske komponente pa bi 
vodila v harmonsko popačenje. 
  
Slika 6.7:  Primerjava po enačbi (3.14) izračunanih in eksperimentalno določenih maksimalnih 
vrednosti Îh,max za primer, ko bremenski tok vsebuje le osnovno harmonsko komponento z amplitudo 
10 A. 
 
V drugem preizkusu je kot baza izbrana osnovna harmonska komponenta 
bremenskega toka (50 Hz) z amplitudo 10 A ter tretja harmonska komponenta 
bremenskega toka (150 Hz) z amplitudo 1 A. Isti postopek kot v prvem preizkusu (to 
je spreminjanje amplitude Îh in faznega kota Ih, dokler pretvornik ne preide v 
nasičenje) je uporabljen za določanje eksperimentalnih vrednosti maksimalnih 
amplitud do Î2,max do Î40,max. Primerjava med eksperimentalno pridobljenimi in 
analitično izračunanimi vrednostmi maksimalnih amplitud dodatne harmonske 
komponente Îh,max je prikazana na sliki 6.8.  
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Slika 6.8:  Primerjava po enačbi (3.14) izračunanih in eksperimentalno določenih maksimalnih 
vrednosti Îh,max za primer, ko bremenski tok vsebuje osnovno harmonsko komponento z amplitudo 
10 A in tretjo harmonsko komponento z amplitudo 1 A. 
 
Dobro ujemanje Îh,max v obeh preizkusih dokazuje, da analitična enačba (3.14) ponuja 
hitro in natančno metodo za ovrednotenje fizikalnih omejitev regulacije harmonskih 
komponent za pretvornike z L filtri. Za pretvornike z LC, LCL, CLC filtri bi bilo 
potrebno na podoben način izpeljati veljavne analitične izraze.  
 
Na sliki 6.9 je so prikazani izsledki simulacijske analize vpliva spremembe 
parametrov (UDC, td, R ali L) na Îh,max. Z rdečo krivuljo je prikazan rezultat preizkusa 
za vrednosti privzetih parametrov, zbranih v tabeli 6.1, ostale barve krivulj 
predstavljajo tokovno-frekvenčno karakteristiko ob spremembi enega izmed 
parametrov: UDC, td, R ali L. Izmed naštetih je najvplivnejša napetost enosmernega 
tokokroga UDC. Že najmanjša sprememba te napetosti občutno vpliva na vrednosti 
Îh,max. Povečevanje mrtvega časa td karakteristiko zniža, prav tako tudi zvišanje R in 
L. Trajno obratovanje pretvornika poviša temperaturo vseh komponent (to še posebej 
velja pri obratovanju z nazivnim tokom), kar povzroči dvig upornosti R, zaradi česar 
vrednosti Îh,max upadejo. Te opazke veljajo splošno in niso vezane le na opisano 
aplikacijo. 
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Slika 6.9:  Analitično določena odvisnost vpliva spremembe parametrov na vrednosti Îh,max; 
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6.2  Primerjava regulatorjev harmonskih komponent na primeru 
aktivnega usmernika 
Diodni usmernik je tipični predstavnik nelinearnih bremen in je pogosto priključen 
na omrežno napetost. Tok, ki teče iz omrežja v diodni usmernik, ni sinusne oblike, 
ampak vsebuje višjeharmonske komponente (5, 7, 9, …). Posledično obratuje z 
nizkim faktorjem moči, kar ni zaželeno. Izboljšanje faktorja moči dosežemo z 
zamenjavo diodnega usmernika z aktivnim usmernikom [57], ki zmanjša vsebnost 
višjeharmonskih komponent toka in lahko deluje s cos = 1. Kljub uporabi aktivnega 
usmernika pa so višjeharmonske komponente v napetostih in tokovih še vedno 
prisotne. V največji meri jih povzročajo naslednji dejavniki [31]: 
 mrtvi čas v stikalnih pretvornikih (2. poglavje),  
 prisotnost višjeharmonskih komponent in motenj v omrežni napetosti, 
 valovitost napetosti enosmernega tokokroga stikalnega pretvornika. 
 
Iz analize nelinearnosti napetosti pretvornika uS iz 2. poglavja vemo, da so 
višjeharmonske komponente prisotne že v sami napetosti uS, predvsem zaradi 
mrtvega časa td. Ta, skupaj s popačenjem omrežne napetosti in z valovitostjo 
napetosti enosmernega tokokroga, povzroča višjeharmonske komponente toka i, zato 
je v regulacijski algoritem aktivnega usmernika vključena namenska regulacija 
harmonskih komponent. Na sliki 6.1 je prikazan aktivni omrežni pretvornik z 
dvosmernim pretokom moči, priključen na omrežje s sklopno induktivnostjo L za 
filtriranje toka i. V podpoglavju 6.1 je opisano delovanje v razsmerniškem režimu 
(slika 6.3). Ista strojna oprema (sliki 6.1 in 6.2), ob ustrezno spremenjeni programski 
opremi, omogoča delovanje v usmerniškem režimu (pretok moči iz omrežja proti 
enosmernemu tokokrogu). V tabeli 6.1 so zbrani parametri, veljavni tudi za ta 
primer. Spremenjena sta le napetost enosmernega tokokroga in vrednost 
kapacitivnosti kondenzatorskega paketa enosmernega tokokroga, ki znaša 11 mF. 
Želena napetost UDC
*
 je v tem primeru nastavljena na 40 V, da je zagotovljena 
zadostna napetostna rezerva, s čimer se izognemo nasičenju pretvornika. Na 
enosmerni tokokrog je priključeno uporovno breme, ki glede na nazivno moč 
predstavlja približno polovično obremenitev (200 W). Shematski prikaz 
regulacijskega algoritma aktivnega usmernika je prikazan na sliki 6.10.  
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Slika 6.10:  Regulacijski algoritem enofaznega aktivnega usmernika. 
 
Uporabljena je kaskadna regulacija. Notranja regulacijska zanka je tokovna, 
reguliran je tok i, zunanja zanka pa je napetostna, regulirana je napetost enosmernega 
tokokroga UDC. Tokovni regulator skrbi, da tok skozi filtrsko dušilko i sledi 
želenemu toku i
*
, ki je sinusne oblike in mora biti sinhroniziran (v fazi) z omrežno 
napetostjo e. Iz nje s pomočjo DFT, ki je del PLL zanke (opis v podpoglavju 5.1), 
izračunamo časovni potek osnovne harmonske komponente. Frekvenca in fazni kot 
želenega toka i
*
 sta na ta način določena. Amplitudo želenega sinusnega toka Î1
*
 
določa napetostni PI regulator glede na jakost obremenitve, s čimer se doseže 
konstantna srednja vrednost izhodne napetosti UDC. Ko prehodni pojavi vseh 
električnih signalov izzvenijo, je omrežni tok v fazi z omrežno napetostjo (pozitiven 
Î1
*
) ali pa v protifazi (negativen Î1
*
). V prvem primeru se vrši pretok delovne moči iz 
omrežja proti bremenu, v drugem pa se delovna moč vrača v omrežje. Pretoka jalove 
moči med omrežjem in bremenom v stacionarnem stanju ni (pretvornik obratuje s 
cos = 1). Zaradi obremenitve napetost enosmernega tokokroga UDC ni konstantna, 
ampak je prisotna valovitost (komponenta s frekvenco 100 Hz), ki je posledica 
pulzirajoče trenutne vhodne moči. Zaradi tega je v napetostni negativni povratni 
zanki implementiran filter s tekočim povprečjem 401-ga reda (opis v podpoglavju 
5.2), ki signal UDC zgladi pred primerjalnim členom. Število koeficientov tega filtra 
je enako številu vzorčnih intervalov v eni periodi omrežne napetosti (N = 400). 
Napetostni regulator tako regulira le srednjo vrednost napetosti enosmernega 
tokokroga. Izhodni signal napetostnega PI regulatorja je zato v stacionarnem stanju 
praktično konstanten, kar pomeni, da je Î1 tudi konstantna in zato želeni tok i
*
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vsebuje le osnovno harmonsko komponento. V vsako regulacijsko zanko sta dodani 
še dve kompenzacijski veji, ki se prištevata k izhodu posameznega regulatorja (na 
sliki 6.10 označeni črtkano). Kompenzacijska veja v tokovni regulacijski zanki je 
dodana za zmanjšanje pogreška toka Erri v stacionarnem stanju, v napetostni 
regulacijski zanki pa za skrajšanje prehodnega pojava ob spremembi UDC
*
 ali 
obremenitvi enosmernega tokokroga. Napetostna kompenzacijska zanka izhaja iz 
privzetega ravnovesja vhodne in izhodne moči idealiziranega pretvornika. Zaradi 
neupoštevanja izgub ji je dodan še korekcijski faktor Kff = 0,95. 
 
Tokovnemu PI regulatorju je vzporedno dodan eden izmed regulatorjev harmonskih 
komponent, na sliki 6.10 označen z blokom »x«. Zaradi medsebojne primerjave 
regulatorjev harmonskih komponent toka i je realiziranih pet različnih primerov 
tokovnega regulatorja: 
1. samostojni PI regulator, ki v stacionarnem stanju ne zmore zagotavljati 
ničelnega pogreška, 
2. vzporedna vezava PI in 10 resonančnih regulatorjev (PI + mRES), 
3. vzporedna vezava PI in repetitivnega regulatorja (PI + REP), 
4. vzporedna vezava PI in DCT regulatorja (PI + DCT), 
5. vzporedna vezava PI in dvojnega DCT regulatorja (PI + dvojni DCT). 
 
Parametriranje tokovnega PI regulatorja je bilo izvedeno po optimumu iznosa (angl. 



























 . (6.4) 
 
Z vzporedno vezavo resonančnih regulatorjev je reguliranih prvih 10 harmonskih 
komponent, vključno z osnovno harmonsko komponento. Implementacija več kot 10 
resonančnih regulatorjev zaradi prekoračitve časovne omejitve 50 µs ni možna. Ker 
fazni premik reguliranca v reguliranem območju ne dosega -150° (do -180° je še 
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dovolj rezerve), so lahko vsa ojačenja resonančnih regulatorjev KRES,h enaka Ki. 
Regulacijski sistem je stabilen, amplitudna in fazna rezerva (v primerjavi s 
samostojnim PI regulatorjem) sta še vedno dovolj veliki, zato ni potrebe po 
zmanjševanju ojačenj z naraščajočo frekvenco, kot je priporočeno v podpoglavju 5.1. 
Z repetitivnim, DCT in dvojnim DCT regulatorjem je reguliranih 20 harmonskih 
komponent. Repetitivni regulator je bil realiziran, kot je prikazano na sliki 4.7; 
uporabljen je bil filter tekočega povprečja 6. reda (slika 5.5), vrednost ojačenja KREP 
je bila izračunana po enačbi (5.18) in nato še razpolovljena. Ojačenje DCT in 
dvojnega DCT regulatorja je bilo določeno v skladu z enačbo (5.19). Kompenzacija 
zakasnitve kDCT je bila nastavljena enako kot kREP pri repetitivnem regulatorju, kar 
prikazuje slika 5.3. Vrednosti parametrov za primer s slike 5.3 so bile povzete ravno 
iz aplikacije aktivnega usmernika. Kompenzacije zakasnitve posameznih 
resonančnih regulatorjev comp,h in harmonskih komponent dvojnega DCT regulatorja 
so nastavljene podobno kot pri repetitivnem regulatorju (linearna frekvenčna 
odvisnost). Parametri regulatorjev so zbrani v tabeli 6.2. 
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Kp ojačenje P regulatorja 0,098 
Ki ojačenje I regulatorja 13,1 
KRES,h ojačenja vseh desetih resonančnih regulatorjev 13,1 
KREP ojačenje repetitivnega regulatorja 0,065 
kREP kompenzacija zakasnitve repetitivnega regulatorja 5 
w0, w1, w2 





ojačenje DCT in dvojnega DCT regulatorja 0,065 
kDCT kompenzacija zakasnitve DCT regulatorja 5 
Ah,1 
faktor korekcije amplitude vseh harmonskih komponent 
prvega DCT filtra 
1 
Ah,2 
faktor korekcije amplitude vseh harmonskih komponent 
drugega DCT regulatorja 
1 
comp,h 
kompenzacija zakasnitve vseh harmonskih komponent 
resonančnih regulatorjev in dvojnega DCT regulatorja 
hkREP360/N 
 
Na sliki 6.11 je prikazana meritev prehodnega pojava toka i skozi filtrsko dušilko ob 
skočni obremenitvi enosmernega tokokroga s tokom 5 A ob času 0,2 s, na sliki 6.12 
pa pripadajoč časovni potek napetosti enosmernega tokokroga UDC. Namenski 
regulatorji harmonskih komponent ne povzročajo zaznavnejših prenihajev toka. V 
največ petih periodah (cca. 100 ms) aktivni usmernik doseže stacionarno stanje. 
Srednja vrednost napetosti enosmernega tokokroga UDC ob obremenitvi seveda 
upade, a se kmalu zatem ponovno ustali, medtem ko se valovitost njene napetosti z 
dvojno frekvenco omrežja (100 Hz) občutno poveča. 
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Slika 6.11:  Izmerjeni prehodni pojav toka i petih različnih tokovnih regulatorjev. 
 
 
Slika 6.12:  Izmerjeni prehodni pojav napetosti enosmernega tokokroga UDC petih različnih tokovnih 
regulatorjev. 
 
Na sliki 6.13 so prikazani časovni poteki pogreškov toka v stacionarnem stanju za 
posamezni regulator harmonskih komponent v primerjavi s samostojnim PI 
regulatorjem. Pogrešek toka pri regulaciji s samostojnim PI regulatorjem je občutno 
večji v primerjavi s pogreškom toka, ko je uporabljena namenska regulacija 
harmonskih komponent.  
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Slika 6.13:  Primerjava izmerjenih časovnih potekov pogreška toka i v stacionarnem stanju med 
samostojnim PI regulatorjem ter a) vzporedno vezavo PI in desetih resonančnih regulatorjev; 
b) vzporedno vezavo PI in repetitivnega regulatorja; c) vzporedno vezavo PI in DCT regulatorja; 
d) vzporedno vezavo PI in dvojnega DCT regulatorja. 
 
Na slikah 6.14, 6.15, 6.16 in 6.17 so prikazani frekvenčni spektri merjenega toka i v 
stacionarnem stanju, kjer je prav tako razvidna veliko večja uspešnost odpravljanja 
višjeharmonskih komponent toka ob vključitvi namenske regulacije harmonskih 
komponent. Ko eden izmed regulatorjev harmonskih komponent aktivno deluje, je 
harmonsko popačenje, ki je v največji meri posledica mrtvega časa td, močno 
zadušeno. Najvišje število harmonskih komponent regulira repetitivni regulator, ki 
nima strogo omejene pasovne širine. DCT in dvojni DCT regulator sta nastavljena 
tako, da regulirata prvih dvajset harmonskih komponent. Zaradi omejenega časa 
izračuna je možno realizirati le deset resonančnih regulatorjev. 
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Slika 6.14:  Primerjava med izmerjenima frekvenčnima spektroma toka i, ko je tok i reguliran s 
samostojnim PI regulatorjem, in ko je PI regulatorju vzporedno dodanih 10 resonančnih regulatorjev 
(mRES). 
 
Slika 6.15:  Primerjava med izmerjenima frekvenčnima spektroma toka i, ko je tok i reguliran s 
samostojnim PI regulatorjem, in ko je PI regulatorju vzporedno dodan repetitivni regulator (REP). 
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Slika 6.16:  Primerjava med izmerjenima frekvenčnima spektroma toka i, ko je tok i reguliran s 
samostojnim PI regulatorjem, in ko je PI regulatorju vzporedno dodan DCT regulator. 
 
Slika 6.17:  Primerjava med izmerjenima frekvenčnima spektroma toka i, ko je tok i reguliran s 
samostojnim PI regulatorjem, in ko je PI regulatorju vzporedno dodan dvojni DCT regulator. 
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V tabeli 6.3 so prikazane vrednosti skupnega harmonskega popačenja THD, kjer je 
razvidno, da repetitivni regulator iz prej omenjenih razlogov dosega najboljši rezultat 
(najnižjo vrednost THD). Vsekakor pa tudi resonančni, DCT in dvojni DCT regulator 
izrazito zadušijo harmonsko popačenje toka. Namenska regulacija harmonskih 
komponent v vsakem primeru prinese vidno izboljšanje, saj se THD zmanjša na manj 
kot tretjino. 
 
Tabela 6.3: Izmerjeno popačenje toka (THDi) petih različnih tokovnih regulatorjev. 
Tokovni regulator THDi [%] 
PI 2,41 
PI + mRES 0,82 
PI + REP 0,53 
PI + DCT 0,58 
PI + dvojni DCT 0,57 
 
V tabeli 6.4 je prikazana primerjava porabe pomnilnika in čas izračunov algoritmov 
posameznih regulatorjev. Kritičen podatek je predvsem čas izračuna, saj se mora 
regulacijski algoritem, ki deluje v realnem času, izvršiti v manj kot 50 µs 
(fS = 20 kHz). Izračun posameznega resonančnega regulatorja je zelo podrejen načinu 
izračuna sinusne oziroma kosinusne funkcije. Kot je opisano v 5. poglavju (stran 60), 
je v mikrokrmilniku uporabljen hiter izračun s tabelaričnimi vrednostmi, ki zahteva 
40 procesorskih ciklov za eno sinusno oziroma kosinusno funkcijo. Izračun teh 
funkcij znotraj resonančnega regulatorja predstavlja večji del porabljenega 
računskega časa. Pri repetitivnemu regulatorju največ časa zahteva manipulacija z 
indeksi (implementacija krožnega pomnilnika) ter izračun FIR filtra s petimi 
koeficienti v pozitivni povratni zanki. Skoraj dvakrat več časa kot izračun algoritma 
repetitivnega regulatorja pa potrebuje DCT regulator, saj mora izračunati DCT filter 
s 400-timi koeficienti. Da je tak izračun možno realizirati dovolj hitro, je uporabljen 
namenski mikrokrmilnik in temu posvečena FPU enota, ki izračun DCT filtra izvede 
v približno 450 procesorskih ciklih [94]. Dvojni DCT regulator mora opraviti izračun 
dveh DCT filtrov, zato je čas izračuna še daljši.  
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Število ciklov CPU 
(fCPU = 200 MHz) 
Število dodeljenih  
16-bitnih 
registrov 
Število uporabljenih  
32-bitnih 
spremenljivk 
PI 0,305 61 20 10 
RES 0,7185 144* 30 15 
mRES (10x) 7,815 1437 300 150 
mRES (20x) 15,630 2874 600 300 
REP 3,385 677 840 420 
DCT 6,375 1275 1674** 837** 
dvojni DCT 8,276 1655 3370*** 1685*** 
* ~40 CPU ciklov za izračun kosinusa oziroma sinusa 
** Algoritem zahteva dva pomnilnika s po N = 400 elementi (koeficienti DCT filtra ter krožni 
pomnilnik signala ErrSum) 
*** Algoritem zahteva štiri pomnilnike s po N = 400 elementi (dva pomnilnika koeficientov DCT 
filtra ter dva krožna pomnilnika signala ErrSum) 
 
Če je skupno število reguliranih harmonskih komponent večje od deset, je za 
omenjeni mikrokrmilnik TMS320F28377D ugodneje uporabiti dvojni DCT regulator 
kot vzporedno vezavo resonančnih regulatorjev, kar prikazuje slika 6.18. 
  
Slika 6.18:  Primerjava časovne zahtevnosti izračuna med vzporedno vezavo resonančnih regulatorjev 
(mRES) ter dvojnim DCT regulatorjem, ki sta implementirana v mikrokrmilniku TMS320F28377D. 
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S stališča porabe pomnilnika je resonančni regulator zelo učinkovit. Repetitivni, 
DCT in dvojni DCT regulator pa so zaradi uporabe enega, dveh oziroma štirih 
pomnilnikov, v katerih je shranjena zgodovina 400-tih vzorcev, bolj potratni. Velja 
poudariti, da predstavljeni podatki veljajo za regulatorje, ki imajo poleg osnovne 
funkcionalnosti implementirane še zaščite proti integralskemu pobegu, limitiranje 
izhoda, interne funkcije ter dodatne funkcionalnosti zaradi splošne uporabnosti in 
preglednosti programske kode. Čas izvajanja teh algoritmov bi bilo možno še 
nekoliko skrajšati. 
 
Občutljivost na odstopanje frekvence f1 pri resonančnem, repetitivnem, DCT in 
dvojnem DCT regulatorju za f je analizirana na simulacijskem modelu aktivnega 
usmernika z enakimi parametri, kot so zbrani v tabelah 6.1 in 6.2. Želeni tok i
*
 je 
sinusne oblike z amplitudo 1 A, nazivna frekvenca osnovne harmonske komponente 
f1 je 50 Hz. Slika 6.19 prikazuje maksimalno vrednost pogreška toka Erri v 
stacionarnem stanju ob spremembi frekvence želenega toka i* za različne vrednosti. 
Največja sprememba frekvence je f = 10 % (od 45 Hz do 55 Hz). Regulatorji so pri 
tem še vedno nastavljeni na nazivnih 50 Hz. Maksimalni pogrešek toka, ki je 
reguliran s PI regulatorjem, narašča linearno s povečevanjem frekvence. Le pri 
frekvenci 50 Hz je pogrešek resonančnega, repetitivnega, DCT in dvojnega DCT 
regulatorja blizu nič. Čim pride do spremembe frekvence iz te točke, pogrešek 
regulatorjev harmonskih komponent narašča. Manj sta na odstopanje frekvence f1 
občutljiva resonančni in dvojni DCT regulator, bolj pa repetitivni in DCT regulator. 
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Slika 6.19:  Simulacijski rezultati analize povečanja pogreška toka Erri v stacionarnem stanju ob 
odstopanju frekvence f1 želenega toka i*. 
 
V tej aplikaciji lahko na podlagi primerjave resonančnega, repetitivnega, DCT in 
dvojnega DCT regulatorja trdimo, da je za regulacijo osnovne harmonske 
komponente smiselno uporabiti resonančni regulator. Je najenostavnejši in zagotavlja 
najboljšo dinamiko. Za regulacijo višjeharmonskih komponent je najbolje uporabiti 
repetitivni regulator, saj je glede na skupno število reguliranih harmonskih 
komponent H čas izračuna najkrajši. 
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6.3  Primerjava regulatorjev harmonskih komponent na primeru 
regulacije napetosti RLC vezja 
Regulacija harmonskih komponent je realizirana tudi na eksperimentalnem modelu 
zahtevnejšega reguliranca – RLC vezju, ki ga modeliramo kot tipičen člen 2. reda s 
fakorjem ojačenja 1, faktorjem dušenja z ter časovno konstanto T. Kot prikazuje slika 
6.20, je v tem primeru vrednost maksimalnega naklona frekvenčne karakteristike 
faznega premika večja kot pri členu 1. reda (RL breme), pa tudi vrednost faznega 
premika se zelo približa vrednosti -180°. V sodobnih močnostnih pretvornikih z LC 
filtri je faktor dušenja z takšnega sistema še manjši (zaradi majhne upornosti R), 
karakteristika faznega premika pa še bolj neugodna. To resno ogroža stabilno 
delovanje regulatorjev harmonskih komponent, zato je njihovo parametriranje še 
zahtevnejše. Pri RLC vezju je za regulacijo napetosti kondenzatorja (slika 6.21) 
uporabljen mikrokrmilnik Piccolo TMS32F28069, kjer izhodni signal enega izmed 
PWM modulov služi generiranju napetosti uS. Z ustreznim nastavljanjem vklopnega 
razmerja ma in posledično napetosti uS je regulirana napetost kondenzatorja uC. 
  
Slika 6.20:  Primerjava fazne karakteristike sistema RLC bremena in RL bremena. 
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Slika 6.21:  Shema RLC vezja. 
 
Na sliki 6.22 je prikazana regulacijska shema tega sistema. Ker z mikrokrmilnikom 
lahko generiramo le pozitivno napetost (modulacijski indeks M lahko zavzema 
vrednosti le od 0 do 1), želena napetost uC
*
 poleg osnovne harmonske komponente 
vsebuje tudi enosmerno komponento 
 
 )2sin(ˆ 1
*** tfUUu CCC   , (6.5) 
 
kjer t predstavlja čas.  
 
Vrednosti parametrov RLC vezja so zbrane v tabeli 6.5. 
 
V regulacijski zanki je implementiranih pet različnih primerov regulatorjev. Vedno je 
naenkrat aktiven le eden izmed naslednjih regulatorjev napetosti uC (slika 6.22): 
1. samostojni PI regulator, ki v stacionarnem stanju ne zmore zagotavljati 
ničelnega pogreška, 
2. vzporedno delovanje PI regulatorja in pet resonančnih regulatorjev (mRES), 
3. vzporedno delovanje PI regulatorja in repetitivnega regulatorja (REP), 
4. vzporedno delovanje PI regulatorja in DCT regulatorja, 
5. vzporedno delovanje PI regulatorja in dvojnega DCT regulatorja. 
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Tabela 6.5:  Parametri RLC vezja. 
Simbol Opis Eksperimentalna vrednost 
RDC vsota DC upornosti upora R in upornosti dušilke L 102 Ω 
R AC upornost zaporedne vezave upora in upornosti dušilke 257 Ω 
L induktivnost dušilke 47 mH 
C kapacitivnost kondenzatorja 3,3 µF 
z faktor dušenja RLC vezja 1,08 (0,42 pri RDC)  
T časovna konstanta RLC vezja 400 µs 
fC = 1/(2T) mejna frekvenca RLC vezja 404 Hz 
UDC enosmerna napetost napajanja 3,3 V 
fS frekvenca vzorčenja in izvajanja regulacijskega algoritma 20 kHz 
fSW stikalna frekvenca PWM 20 kHz 
f
1
 frekvenca osnovne harmonske komponente napetosti uC 50 Hz 
N število vzorčnih intervalov v eni periodi napetosti uC 400 
 ̅ 
 
 srednja vrednost uC 1,5 V 
 ̂   
 
 želena amplituda izmenične komponente napetosti uC 1,0 V 
 
 
Slika 6.22:  Regulacijska shema za regulacijo napetosti na kondenzatorju RLC vezja z dodatnim 
regulatorjem harmonskih komponent. 
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Ker absolutne vrednosti faznega premika kota F0,h pri reguliranih harmonskih 
komponentah niso več občutno manjše od 180° (člen 2. reda), je težje zagotoviti 
stabilnost regulacijske zanke. To velja predvsem za repetitivni in DCT regulator, ki v 
odvisnosti od frekvence s faktorjema kREP in kDCT vedno kompenzirata zakasnitev 
linearno, kar pomeni, da kompenzacija ni popolna. Zaradi tega je treba narediti 
kompromis med dinamiko in skupnim številom reguliranih harmonskih komponent 
H. V tem primeru obdržimo slednje, tako, da oba regulirata prvih 20 harmonskih 
komponent. Za stabilno delovanje moramo tako dodatno zmanjšati ojačenje, kar vodi 
v slabše dinamične lastnosti. Ojačenji KREP in KDCT sta izračunani z enačbama (5.18) 
in (5.19), a sta zaradi nepopolne kompenzacije zakasnitve še dodatno zmanjšani, s 
faktorjem 0,2 oziroma 0,6. Vzporedna vezava resonančnih regulatorjev nima težav s 
kompenzacijo faznega premika, saj ga je možno nastaviti vsaki harmonski 
komponenti posebej, neodvisno od ostalih. Je pa skupno število harmonskih 
komponent zaradi časovne zahtevnosti izračuna omejeno na le 5, saj je takt 
mikrokrmilnika Piccolo (uporabljen v tej aplikaciji) počasnejši od Delfina 
(uporabljen pri aktivnem usmerniku). 
 
V aplikacijah, kot je ta, tako pridejo do izraza dobre lastnosti dvojnega DCT 
regulatorja, ki lahko regulira poljubno število harmonskih komponent H (v našem 
primeru prvih 20), nastavljanje ojačenja in kompenzacije zakasnitve pa je možno za 
vsako harmonsko komponento posebej (tako kot pri resonančnih regulatorjih). 
Ojačenja resonančnih regulatorjev KRES,h je možno nastaviti skladno z razvitimi 
priporočili in odziv je stabilen – enačba (5.11). Tudi faktorja korekcije amplitude 
dvojnega DCT regulatorja Ah,1 in Ah,2 nastavimo smiselno po enakem priporočilu. 
Ojačenje dvojnega DCT regulatorja KdDCT je nastavljeno na enako vrednost kot pri 
DCT regulatorju, skladno z enačbo (5.19). Ti parametri so bili eksperimentalno 
preizkušeni. Z nastavitvijo ojačenj resonančnih regulatorjev KRES,h in faktorjev 
korekcije amplitude dvojnega DCT regulatorja Ah,1 in Ah,2 po enačbi (5.11) je 
zagotovljen stabilen odziv, a je zaradi tega dinamika slaba. Ker je do meje stabilnosti 
še dovolj rezerve, lahko ojačenja osnovne harmonske komponente resonančnega 
regulatorja KRES,1 ter faktorja korekcije amplitude dvojnega DCT regulatorja A1,1 in 
A1,2 povečamo na račun ojačenj in faktorjev korekcije amplitud pri višjeharmonskih 
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komponentah. Delovanje je še vedno stabilno, istočasno pa pridobimo tudi dobro 
dinamiko osnovne harmonske komponente. Kompenzacija faznega premika 
posameznih harmonskih komponent resonančnih regulatorjev in dvojnega DCT 

























 , (6.6) 
 







 , (6.7) 
 
in časovna konstanta T 
 
 LCT  . (6.8) 
 
Tudi tu velja, da mora biti za stabilno delovanje regulatorjev uporabljena AC 
vrednost upornosti. Vrednost R je izmerjena z RLC-metrom, pri frekvenci 400 Hz. 
Vrednosti parametrov regulatorjev so zbrane v tabeli 6.6. 
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Kp ojačenje P regulatorja 0,2 
Ki ojačenje I regulatorja 100,0 
KRES,1 ojačenje resonančnega regulatorja (h = 1) Ki 
KRES,2 ojačenje resonančnega regulatorja (h = 2) Ki 
KRES,3 ojačenje resonančnega regulatorja (h = 3) 0,1  Ki 
KRES,4 ojačenje resonančnega regulatorja (h = 4) 0,02  Ki 
KRES,5 ojačenje resonančnega regulatorja (h = 5) 0,02  Ki 
comp,h 
kompenzacija zakasnitve h-te harmonske komponente 
resonančnega oziroma dvojnega DCT regulatorja  
enačba (6.6) 
KREP ojačenje repetitivnega regulatorja 0,2  KRES,1 / (2f1) 
kREP kompenzacija zakasnitve repetitivnega regulatorja 10 
w0, w1, 
w2 
uteži FIR filtra v pozitivni povratni zanki repetitivnega 
regulatorja 
0,2 
KDCT ojačenje DCT regulatorja 0,6  KRES,1 / (4f1) 
kDCT kompenzacija zakasnitve DCT regulatorja 10 
KdDCT ojačenje dvojnega DCT regulatorja KRES,1 / (4f1) 
A1,1, A2,1 
faktor korekcije amplitude 1. in 2. harmonske komponente 
prvega DCT filtra 
1,0 
A3,1 





faktor korekcije amplitude od 4. do 20. harmonske komponente 
prvega DCT filtra 
0,02 
A1,2, A2,2 
faktor korekcije amplitude 1. in 2. harmonske komponente 
drugega DCT filtra 
1,0 
A3,2 





faktor korekcije amplitude od 4. do 20. harmonske komponente 
drugega DCT filtra 
0,02 
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V stacionarnem stanju vsi regulatorji harmonskih komponent (mRES, REP, DCT in 
dvojni DCT) dosegajo praktično enako dobre rezultate za harmonske komponente, ki 
jih regulirajo. Tabela 6.7 prikazuje izračun srednje vrednosti in standardne deviacije 
napetosti uC, zajete v časovnem oknu ene sekunde. 
 
Tabela 6.7:  Rezultati meritev v stacionarnem stanju. 
Uporabljen regulator Povprečna vrednost napetosti uC [V] 
Standardna deviacija  
napetosti uC [V] 
samostojni PI 1,50 0,3721 
PI + mRES 1,50 0,0017 
PI + REP 1,50 0,0014 
PI + DCT 1,50 0,0012 
PI + dvojni DCT 1,50 0,0015 
 
Opaznejše razlike v delovanju nastanejo ob vklopu posameznega regulatorja. 
Prehodne pojave prikazuje slika 6.23. Opazimo lahko, da imata mRES in dvojni 
DCT regulator praktično enako dinamiko. Pogrešek napetosti med uC
*
 in uC upade na 
zanemarljivo vrednost v manj kot 5 periodah. Daljši prehodni pojav pa je viden pri 
repetitivnem in DCT regulatorju, saj sta njuni ojačenji zaradi zagotavljanja 
stabilnosti manjši, kot ju predpisujeta enačbi (5.18) in (5.19). S tem je dokazana 
uporabnost dvojnega DCT regulatorja, saj lahko ob nezmanjšani dinamiki regulira 
več harmonskih komponent kot mRES regulator. Prednost ima tudi pred repetitivnim 
in DCT regulatorjem, saj lahko z boljšo dinamiko regulira enako število harmonskih 
komponent (ali celo več). Seveda te prednosti s seboj prinesejo kompleksnost in 
težavno realizacijo tega regulacijskega algoritma v mikrokrmilniku. 
 
Po ojačenjih sodeč bi pričakovali boljšo dinamiko DCT regulatorja v primerjavi z 
repetitivnim, kot sledi iz primerjave opisane v 5. poglavju. A na sliki 6.23 vidimo, da 
prehodni pojav hitreje mine pri repetitivnem regulatorju. Razlog je v vplivu 
reguliranih višjeharmonskih komponent. Pri repetitivnem regulatorju se v frekvenčni 
karakteristiki amplitudna razmerja pri višjeharmonskih komponentah zmanjšujejo z 
naraščajočo frekvenco, zato imajo te majhen vpliv na dinamiko (slika 4.8). Pri DCT 
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regulatorju pa so amplitudna razmerja pri višjeharmonskih komponentah enaka ne 
glede na frekvenco (slika 4.11). Zato prisotne višjeharmonske komponente v 
napetosti uC pri DCT regulatorju med prehodnim pojavom povzročajo večje 
prenihaje kot pri repetitivnem regulatorju. 
 
Slika 6.23:  Primerjava izmerjenih prehodnih pojavov pogreška napetosti uc med samostojnim PI 
regulatorjem ter a) vzporedno vezavo PI in 5-tih resonančnih regulatorjev; b) vzporedno vezavo PI in 
repetitivnega regulatorja; c) vzporedno vezavo PI in DCT regulatorja; d) vzporedno vezavo PI in 
dvojnega DCT regulatorja. 
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6.4  Zmanjšanje valovitosti hitrosti sinhronskega stroja s trajnimi 
magneti 
Regulacijo harmonskih komponent toka lahko s pridom uporabimo na področju 
električnih strojev. Mehanski veličini, navor in vrtilna hitrost, sta v stacionarnem 
stanju obremenjeni z valovitostjo, kar povzroča hrup in vibracije [108]. Oba 
negativna učinka je možno ublažiti z ustrezno konstrukcijo električnega stroja ali z 
aktivnim dušenjem valovitosti s pomočjo regulacije harmonskih komponent. V tem 
primeru je bila preizkušeno slednje. Vzroki za pojav valovitosti navora in posledično 
tudi valovitosti hitrosti sinhronskega stroja s trajnimi magneti (PMSM-ja) so 
naslednji [10], [106], [109], [110]: 
 samodržni navor (angl. cogging torque), 
 prisotnost višjeharmonskih komponent v magnetnem polju rotorja in v zračni 
reži, 
 obvezna implementacija mrtvega časa pretvornika, 
 pogreški merjenja faznih tokov, 
 pogreški merjenja hitrosti. 
 
V literaturi se pojavljajo študije, v katerih so večinoma opisani poskusi zmanjšanja 
valovitosti navora pretvorniško vodenega sinhronskega stroja s trajnimi magneti 
(PMSM-ja), kar je možno doseči z regulacijo harmonskih komponent v tokovni 
regulacijski zanki. Harmonska vsebina navora je določena z meritvijo navora [110] 
ali pa z opazovalnikom iz merjenih napetosti in tokov PMSM-ja [106], [109]. 
Valovitost hitrosti je v vseh teh primerih še vedno prisotna, saj je regulacija 
harmonskih komponent implementirana le v tokovni (navorni) regulacijski zanki, ne 
pa tudi v hitrostni. Valovitost hitrosti je največja v prostem teku, ko PMSM ni 
mehansko obremenjen. V takšnem primeru je tudi vztrajnostni moment J najmanjši. 
Vsakršna obremenitev PMSM-ja lahko povzroči povečanje vztrajnosti, kar bi 
posledično zmanjšalo valovitost hitrosti. Zato je uporaba regulacijskega algoritma 
aktivnega dušenja valovitosti hitrosti najbolj smiselna pri pogonih z majhnim 
vztrajnostnim momentom J ali pri pogonih, ki so občutljivi na spremembo hitrosti pri 
zelo majhnih mehanskih obremenitvah. 
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Odpravljanje valovitosti hitrosti je v literaturi raziskano na PMSM-jih z velikim 
številom polovih parov p, ki imajo zelo nizke mehanske hitrosti vrtenja rotorja (nekaj 
100 min
-1
 ali manj). Za ta namen so uporabljeni regulatorji harmonskih komponent, 
ki med prehodnim pojavom ne povzročajo zaznavnejših prenihajev [10]–[12]. 
Obratovanje PMSM-ja z regulacijskim algoritmom za zmanjšanje valovitosti na 
širšem hitrostnem območju v literaturi ni raziskano. 
 
Slika 6.24:  Shema regulacijskega algoritma PMSM-ja za zmanjšanje valovitosti hitrosti in navora, 
kjer je razvidno, da je regulacija harmonskih komponent implementirana v obe regulacijski zanki. 
 
V tem primeru je bil namenoma izbran sinhronski stroj s trajnimi magneti (PMSM), 
ki ima nesinusno inducirano napetost in izraženo valovitost navora. Za uspešno 
zmanjšanje valovitosti hitrosti PMSM-ja je treba uporabiti kaskadno regulacijo toka 
in hitrosti. V vsakem primeru je seveda treba meriti najmanj fazne tokove in vrtilno 
hitrost. Izbrani PMSM ima reluktančni del navora zelo majhen (Ld = Lq), zato je 
želena vrednost toka id
*
 enaka nič. To pomeni, da je navor enak produktu toka iq in 
navorne konstante kM = 1,5prot. Obe regulacijski zanki morata vsebovati tudi 
regulacijo harmonskih komponent, kot je prikazano na sliki 6.24. Slednje je zelo 
pomembno, saj izključno hitrostni regulator, ki regulira harmonske komponente, na 
izhodu generira ustrezno referenco navora oziroma toka, ki vsebuje tudi 
višjeharmonske komponente potrebne za zmanjšanje valovitosti hitrosti. Tokovni 
regulator mora biti takšno obliko želenega toka (navora) sposoben generirati, kajti le 
ustrezna harmonska vsebina toka zmanjša valovitost hitrosti. Za uspešno zmanjšanje 
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valovitosti hitrosti je nujno še dovolj natančno merjenje hitrosti. V našem primeru je 
uporabljen optični inkrementalni dajalnik z 10000 pulzi na mehanski vrtljaj rotorja. 
Izračun hitrosti iz kota zasuka inkrementalnega dajalnika je izveden z metodo 
merjenja periode, ki jo omogoča namenska CAP (angl. CAPture) enota znotraj DSP 
[92]. Algoritem vodenja je implementiran v mikrokrmilniku Delfino 
TMS320F28379D, ki krmili trifazni razsmernik lastne izdelave (slika 6.25). 
Parametri elektromotorskega pogona so zbrani v tabeli 6.8. 
 
Slika 6.25:  Fotografija eksperimentalnega modela pogona sinhronskega stroja s trajnimi magneti. 
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Tabela 6.8:  Parametri pogona sinhronskega stroja s trajnimi magneti. 
Simbol Opis Eksperimentalna vrednost 
p število polovih parov 4 
Pn nazivna moč PMSM-ja 500 W 
Mmeh,n nazivni navor PMSM-ja 5,89 Nm 
Rphase,DC DC upornost statorskega faznega navitja 47 mΩ 
Rphase AC upornost statorskega faznega navitja 189 mΩ 
Ld vzdolžna induktivnost statorskih navitij 24 µH 
Lq prečna induktivnost statorskih navitij 24 µH 
rot magnetni pretok trajnih magnetov 0,01963 Wb 
J vztrajnostni moment rotorja 0,00474 kgm
2
 
UDC napetost enosmernega tokokroga 24 V 
fS frekvenca vzorčenja in izvajanja regulacijskega algoritma 20 kHz 
fSW stikalna frekvenca razsmernika 20 kHz 
t
d
 mrtvi čas  400 ns 
 
Aktivno dušenje valovitosti navora in hitrosti je torej možno z namensko regulacijo 
harmonskih komponent. Regulacija harmonskih komponent toka id in iq je izvedena z 
repetitivnim regulatorjem. V hitrostni regulacijski zanki so z vzporedno vezavo 
resonančnih regulatorjev regulirane 1., 2., 3., 4. ter 8. harmonska komponenta. Oba 
regulatorja harmonskih komponent delujeta vzporedno s PI regulatorjem. Parametri 
regulatorjev so zbrani v tabeli 6.9. 
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Tabela 6.9:  Nastavljeni parametri regulatorjev v eksperimentalnem modelu pogona sinhronskega 





ojačenje tokovnega P regulatorja  
(d in q) 
0,015 
Ki,i 
ojačenje tokovnega I regulatorja  
(d in q) 
13,0 
Kp,n ojačenje hitrostnega P regulatorja  3,0 
Ki,n ojačenje hitrostnega I regulatorja  10,0 
N velikost (št. vzorcev) pomnilnika repetitivnega regulatorja 1000 
KREP,i ojačenje tokovnega repetitivnega regulatorja (d in q) 0,01 
kREP,i 
kompenzacija zakasnitve tokovnega repetitivnega 
regulatorja (d in q) 
enačba (6.9) 
w0, w1, w2 
uteži FIR filtra v pozitivni povratni zanki repetitivnega 
regulatorja 
0,2 
KRES,n1 ojačenje hitrostnega resonančnega regulatorja (h = 1) 10,0 
KRES,n2 ojačenje hitrostnega resonančnega regulatorja (h = 2) 10,0 
KRES,n3 ojačenje hitrostnega resonančnega regulatorja (h = 3) 10,0 
KRES,n4 ojačenje hitrostnega resonančnega regulatorja (h = 4) 10,0 
KRES,n8 ojačenje hitrostnega resonančnega regulatorja (h = 8) 10,0 
comp,n1 
kompenzacija zakasnitve hitrostnega resonančnega 
regulatorja (h = 1) 
enačba (6.10) 
comp,n2 
kompenzacija zakasnitve hitrostnega resonančnega 
regulatorja (h = 2) 
90° 
comp,n3 
kompenzacija zakasnitve hitrostnega resonančnega 
regulatorja (h = 3) 
90° 
comp,n4 
kompenzacija zakasnitve hitrostnega resonančnega 
regulatorja (h = 4) 
90° 
comp,n8 
kompenzacija zakasnitve hitrostnega resonančnega 
regulatorja (h = 8) 
90° 
 
Hitrost vrtenja rotorja, ki se med obratovanjem ves čas spreminja, vpliva na 
frekvence napajalnih napetosti in tokov ter otežuje delovanje regulatorjev 
harmonskih komponent in posledično tudi zmanjševanje valovitosti hitrosti. Osnovna 
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harmonska komponenta mehanske frekvence je določena s hitrostjo vrtenja rotorja 
fmeh,1 = nmeh/60. Osnovna harmonska komponenta toka (električna frekvenca) pa je 
fel,1 = pnmeh/60. Da je regulacija harmonskih komponent stabilna, je treba 
regulatorjem harmonskih komponent v odvisnosti od mehanske vrtilne hitrosti 
adaptivno spreminjati parametre. Valovitost hitrosti in navora PMSM-ja je aktivno 
dušena od praktično 0 min
-1
 do 1200 min
-1
. V tem obsegu vrtilne hitrosti 
spremenljiva frekvenca vpliva predvsem na fazni premik, kar ogrozi stabilnost tako 
tokovne kot hitrostne regulacijske zanke. Kompenzacija zakasnitve tokovnega 





















 , (6.9) 
 
kjer je meh mehanska krožna frekvenca rotorja. Tudi na tem mestu velja poudariti, 
da je upornost faznega navitja Rphase, ki je uporabljena v enačbi (6.9), izmerjena z 
RLC-metrom pri frekvenci 400 Hz. Običajno se upornost meri z UI metodo z 
enosmernim tokom, v tem primeru pa ta ni ustrezna. Če za izračun faznega premika 
uporabimo DC upornost Rphase DC, je kompenzacija faznega premika prevelika. 
Tokovna regulacijska zanka zato postane nestabilna.  
 
Podobne težave so s kompenzacijo zakasnitev resonančnih regulatorjev v hitrostni 
regulacijski zanki. Ker matematičnega modela za hitrostno zanko ne poznamo, je 
kompenzacija zakasnitve resonančnih regulatorjev nastavljena na 90°. Izjema je 
kompenzacija zakasnitve resonančnega regulatorja za osnovno harmonsko 

















 . (6.10) 
 
Pri zelo visokih hitrostih vrtenja rotorja (več tisoč min
-1
) so frekvence 
višjeharmonskih komponent navora in hitrosti, ki povzročajo valovitost, že tako 
visoke, da jih aktivno več ne moremo zadušiti. Frekvence presežejo pasovno širino 
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regulatorjev, ki je omejena na desetino vzorčne frekvence fS (v našem primeru 
2 kHz). V pomoč je le dejstvo, da tako visoke frekvence pasivno duši mehanska 
vztrajnost. 
 
Na sliki 6.26 je prikazan časovni potek vrtilne hitrosti rotorja brez obremenitve v 
dveh delovnih točkah: pri želeni hitrosti 48 min
-1
 in pri 600 min
-1
. Modri krivulji (na 
levi) predstavljata rezultat, kjer je uporabljen samostojni PI regulator v obeh 
regulacijskih zankah, kar pomeni, da je regulacija harmonskih komponent 
izklopljena (aktivnega dušenja valovitosti ni). Rdeči krivulji (na desni) pa 
predstavljata uporabo vzporedne vezave PI regulatorja in regulatorja harmonskih 
komponent tako v tokovni kot v hitrostni regulacijski zanki.  
 
Interni 32-bitni števec CAP enote je namenjen natančnemu merjenju časa med 
dvema pulzoma iz inkrementalnega dajalnika. Deluje s frekvenco 90 MHz (perioda 
je 11,1 ns). Pri vrtilni hitrosti 5400 min
-1
 je tako čas med dvema pulzoma iz 
inkrementalnega dajalnika 1,11 s. Razmerje med slednjim in periodo internega 
števca CAP enote pri 5400 min
-1
 je enako 100, kar pomeni, da je meritev hitrosti 
dovolj natančna tudi za merjenje valovitosti hitrosti pri 600 min
-1
. Meritev je dovolj 
natančna tudi pri zelo majhnih vrtilnih hitrostih, saj s CAP enoto lahko zaznamo 
vrtilne hitrosti, ki so občutno manjše od 1 Hz. 
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Slika 6.26:  Izmerjeni časovni potek vrtilne hitrosti PMSM-ja v prostem teku; a) brez aktivnega 
dušenja valovitosti navora pri želeni hitrosti nmeh
*
 = 48 min
-1
; b) z aktivnim dušenjem valovitosti 
navora pri želeni hitrosti nmeh
*
 = 48 min
-1
; c) brez aktivnega dušenja valovitosti navora in hitrosti pri 
želeni hitrosti nmeh
*
 = 600 min
-1
; d) z aktivnim dušenjem valovitosti navora in hitrosti pri želeni 
hitrosti nmeh
*




Že na podlagi časovnih potekov je možno opaziti zmanjšanje valovitosti hitrosti pri 
48 min
-1
. V nadaljevanju v tabeli 6.10 pa je uspešnost algoritma aktivnega dušenja 
ovrednotena še številsko, z izračunom srednje vrednosti in standardne deviacije 
vrtilne hitrosti. 
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Amplitudni frekvenčni spektri hitrosti pri 48 min
-1
 in pri 600 min
-1
 so prikazani na 
sliki 6.27. Frekvenca osnovne harmonske komponente je 0,8 Hz oziroma 10 Hz. 
Harmonske komponente hitrosti, ki jih resonančni regulatorji regulirajo 
(1., 2., 3., 4. in 8.), so v primeru uporabe aktivnega dušenja valovitosti navora in 
hitrosti zadušene (rdeč frekvenčni spekter), saj so njihove amplitude močno znižane. 
Predvsem pri nižjih vrtilnih hitrostih (v območju manj kot sto min
-1
) te harmonske 
komponente prevladujejo. Pri višjih vrtilnih hitrostih pa se začne povečevati vpliv 
24., 48. in 72. višjeharmonske komponente. Na podlagi teh spektrov lahko trdimo, da 
bi za še dodatno zmanjšanje valovitosti bilo potrebno zadušiti še 24., 48. in 
72. harmonsko komponento.  
 
Da je regulacija harmonskih komponent nujna tudi v tokovni (navorni) zanki, 
prikazuje slika 6.28. Na sliki 6.28a je prikazan želeni navor Mmeh
*
, ki ga zahteva 
hitrostni regulator. Spodaj (slika 6.28b) je prikazan dejanski navor, izračunan iz 
navorne konstante kM in toka iq (slika 6.24). V primeru, ko algoritem dušenja 
valovitosti ni aktiven (modra krivulja), hitrostni regulator zahteva skoraj konstanten 
Mmeh. V primeru, ko je regulacija harmonskih komponent aktivna (rdeča krivulja), pa 
hitrostni regulator zahteva še višjeharmonske komponente toka z občutnimi 
amplitudami. Z uporabo namenske regulacije harmonskih komponent (rdeča 
krivulja) se pogrešek toka iq in posledično tudi pogrešek navora Mmeh zelo zmanjšata, 
samostojni tokovni PI regulator pa ne zmore slediti želeni vrednosti (modra krivulja), 
zato je dejanska valovitost navora Mmeh večja. 
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Slika 6.27:  Izmerjeni frekvenčni spekter vrtilne hitrosti PMSM-ja v prostem teku brez aktivnega 
dušenja valovitosti navora in hitrosti ter z njim; a) pri želeni hitrosti nmeh
*
 = 48 min
-1
; b) pri želeni 
hitrosti nmeh
*
 = 600 min
-1
. 
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Slika 6.28:  Časovni poteki želenega in dejanskega navora (izračunani iz izmerjenih faznih tokov) v 





 = 600 min
-1
; b) dejanski navor Mmeh pri želeni hitrosti nmeh
*




Frekvenčni spekter izmerjenega faznega toka, ki dejansko teče skozi fazno navitje, je 
prikazan na sliki 6.28. 
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Slika 6.29:  Izmerjeni fazni tok brez aktivnega dušenja valovitosti navora in hitrosti ter z njim pri 
želeni hitrosti nmeh
*
 = 600 min
-1
; a) časovni potek faznega toka; b) frekvenčni spekter faznega toka. 
 
Frekvenca osnovne harmonske komponente toka je 40 Hz (p = 4), saj je mehanska 
frekvenca 10 Hz (vrtilna hitrost 600 min
-1
). V modrem signalu je zelo velik 
prispevek 5. harmonske komponente toka (200 Hz), ki je posledica inducirane 
napetosti, saj PI regulator tega prispevka ne zmore odpraviti. V dq koordinatnem 
sistemu se ta odraža kot 6. višjeharmonska komponenta, zaradi negativnega faznega 
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zaporedja. Z implementacijo repetitivnega regulatorja je vpliv inducirane napetosti 
zanemarljiv. So pa v faznem toku (rdeč signal na sliki 6.28b) prisotne tudi 
frekvenčne komponente 10, 20, 30, 50, 60, 70, 80 in 120 Hz, ki jih v modrem signalu 
ni. Te so posledica mešanja frekvenc, in sicer med inverzno Parkovo transformacijo s 
transformacijsko frekvenco fel,1 = 40 Hz ter prevladujočimi frekvenčnimi 
komponentami, ki jih vsebuje (rdeči) tok iq, to so 10, 20, 30, 40 in 80 Hz. Rezultat 
vsote in razlike teh frekvenčnih komponent so 40 ± 10, 40 ± 20, 40 ± 30, 40 + 40 in 
40 + 80 Hz. Te komponente so prisotne v frekvenčnem spektru faznega toka na sliki 
6.28b. Ravno zaradi mešanja frekvenc mora biti tudi regulator harmonskih 
komponent v tokovni regulacijski zanki nastavljen tako kot hitrostni, da regulira 
harmonske komponente mehanske frekvence fmeh,1 = 10 Hz in ne le električne 
frekvence fel,1 = 40 Hz. 
 
Delovanje algoritma za zadušitev valovitosti navora in hitrosti je bilo testirano še v 
več delovnih točkah, kar prikazuje tabela 6.10. Uspešnost tega algoritma pri različnih 
hitrostih je potrjena z izračunom srednje vrednosti in standardne deviacije signala 
hitrosti, zajetega v časovnem oknu ene sekunde. Aktivno dušenje valovitosti navora 
in hitrosti v vseh delovnih točkah uspešno zmanjša standardno deviacijo, ki je hkrati 
tudi efektivna (angl. RMS – Root Mean Square) vrednost pogreška hitrosti. Z 
naraščajočo hitrostjo narašča tudi absolutna vrednost standardne deviacije 
(valovitosti) hitrosti, saj začnejo prevladovati 24., 48. in 72. višjeharmonska 
komponenta. Zmanjšanje teh treh višjeharmonskih komponent bi še dodatno 
zmanjšalo valovitost hitrosti pri vseh vrtilnih hitrostih. Seveda enak iznos valovitosti 
pri nižjih vrtilnih hitrostih poveča razmerje med vrednostjo standardne deviacije in 
srednje vrednosti vrtilne hitrosti. To razmerje je pri višjih vrtilnih hitrostih občutno 
manjše. Algoritem aktivnega dušenja pa ne vpliva na srednjo vrednost hitrosti. 
 
Regulacija 24., 48. in 72. višjeharmonske komponente je zelo zahtevna, zato bo 
potrebno še nadaljnje raziskovalno delo. Frekvence teh višjeharmonskih komponent 
so relativno visoke in se približajo fS/10. Aktivno dušenje posameznih harmonskih 
komponent, katerih frekvenca preseže fS/10 (kar se za 72. harmonsko komponento 
zgodi že pri nmeh = 416 min
-1
) do sedaj še ni bilo uspešno realizirano. Težave se 
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pojavijo tudi zaradi prekoračitve napetostne zmogljivosti pretvornika US,max, kar je 
opisano v 3. poglavju. Dušenje harmonskih komponent pri visokih frekvencah in z 
relativno velikimi amplitudami namreč zahteva zelo visoko napetost enosmernega 
tokokroga UDC.  
 
Tabela 6.10:  Eksperimentalni rezultati analize časovnega poteka hitrosti v različnih delovnih točkah 




























PI PI 48 47,71 3,08 6,46 
PI + REP PI + mRES 48 48,02 1,75 3,64 
PI PI 192 192,04 0,85 0,44 
PI + REP PI + mRES 192 191,98 0,58 0,30 
PI PI 240 239,99 0,70 0,29 
PI + REP PI + mRES 240 239,96 0,49 0,20 
PI PI 288 288,01 0,60 0,21 
PI + REP PI + mRES 288 287,96 0,45 0,16 
PI PI 432 431,90 0,60 0,14 
PI + REP PI + mRES 432 431,95 0,50 0,12 
PI PI 600 600,04 1,07 0,18 
PI + REP PI + mRES 600 600,05 0,92 0,15 
PI PI 864 864,02 1,59 0,18 
PI + REP PI + mRES 864 864,01 1,33 0,15 
PI PI 1032 1032,01 1,97 0,19 
PI + REP PI + mRES 1032 1032,02 1,73 0,17 
PI PI 1200 1199,98 3,63 0,30 
PI + REP PI + mRES 1200 1200,00 3,53 0,29 
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Ta stran je namenoma prazna! 
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7  Sklepne ugotovitve 
Največkrat so višjeharmonske komponente posledica mrtvega časa stikalnega 
pretvornika, merilnih pogreškov ali pa periodičnih motenj. Aktivno jih reguliramo z 
vzporedno vezavo resonančnih regulatorjev, z vzporedno vezavo I regulatorjev v 
rotirajočem koordinatnem sistemu, z repetitivnim regulatorjem, z DCT regulatorjem 
ali pa z dvojnim DCT regulatorjem. Pri omrežno priključenih pretvornikih k 
nezanemarljivi popačitvi toka prispevajo višjeharmonske komponente omrežne 
napetosti. Višjeharmonske komponente magnetnega sklepa v zračni reži rotacijskih 
strojev povzročajo harmonsko popačenje inducirane napetosti in posledično tudi 
faznih tokov.  
 
Zaradi enostavnosti tako implementacije kot nastavljanja parametrov ter popolne 
neodvisnosti od drugih harmonskih komponent bi si pri regulaciji harmonskih 
komponent želeli vedno uporabiti vzporedno vezavo resonančnih regulatorjev 
(oziroma I regulatorjev v rotirajočem koordinatnem sistemu v trifaznih sistemih). Za 
majhno število reguliranih harmonskih komponent je ta izbira najelegantnejša. Pri 
velikem številu reguliranih harmonskih komponent pa ta rešitev žal ni možna zaradi 
časovno prezahtevnega računskega algoritma. Za večino aplikacij v močnostni 
elektroniki tako pride v poštev repetitivni regulator. Zelo pogosto se za najboljšo 
izbiro izkaže kombinacija resonančnega regulatorja, ki regulira osnovno harmonsko 
komponento (zaradi enostavnosti implementacije, enostavnosti parametriranja in 
dobre dinamike), in repetitivnega regulatorja, ki regulira višjeharmonske 
komponente (predvsem zaradi časovne učinkovitosti). Seveda uporaba slednjega 
pomeni tudi težave z nastavljanjem parametrov ter posledično morebitnim 
nestabilnim delovanjem. Te težave se nekoliko zmanjšajo, če je na voljo ustrezen 
mikrokrmilnik z enoto za hiter izračun FIR filtrov visokih redov, saj je potem možno 
uporabiti DCT regulator. V najzahtevnejših aplikacijah močnostne elektronike z LC, 
LCL in CLC bremeni pa je smotrno uporabiti dvojni DCT regulator, ki v regulaciji 
harmonskih komponent predstavlja alternativo vzporedni vezavi resonančnih 
regulatorjev. Ob nespremenjeni dinamiki lahko regulira poljubno število izbranih 
harmonskih komponent, pri čemer je čas izračuna vedno enak. 
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Glavni omejitvi, ki določata maksimalno število reguliranih harmonskih komponent, 
sta dve. Prva omejitev je računski čas, ki je na voljo za izračun regulacijskega 
algoritma. Na to omejitev naletimo ob uporabi vzporedne vezave resonančnih 
regulatorjev. Brez dodatne časovne optimizacije je bilo s tem regulatorjem v opisanih 
eksperimentalnih modelih možno regulirati največ deset harmonskih komponent. 
Druga omejitev je stabilnost regulacijskega sistema. Repetitivni in DCT regulator ne 
omogočata nadzora nad vsako posamezno harmonsko komponento posebej, zato je 
treba njuno pasovno širino omejiti. V nasprotnem primeru je stabilnost 
regulacijskega sistema ogrožena. 
 
Pri regulaciji harmonskih komponent največ težav povzroča parametriranje 
namenskih regulatorjev harmonskih komponent. Nepravilno nastavljene vrednosti 
teh regulatorjev povzročijo nestabilno delovanje. Ker določanje parametrov teh 
namenskih regulatorjev harmonskih komponent ni enostavno, sem razvil priporočila 
za njihovo nastavljanje. Priporočila so plod medsebojne primerjave regulatorjev in 
poglobljenega preučevanja njihovih lastnosti. Opisani so trije aktualni 
eksperimentalni modeli, ki dokazujejo vsa dognanja in uporabljeno metodologijo ter 
demonstrirajo uporabnost teh regulatorjev v realnih aplikacijah. 
 
Namenska regulacija harmonskih komponent v stacionarnem stanju omogoča nadzor 
nad frekvenčnim delom spektra od enosmernih vrednosti do ene desetine vzorčne 
frekvence (fS/10) signala. Z opisanimi algoritmi je možno izboljšati faktor moči 
omrežno priključenih pretvornikov, natančno generirati želene napetosti in tokove 
napajalnih virov, realizirati aktivne filtre, električnim rotacijskim strojem odpraviti 
valovitost navora in hitrosti, itd. Področje, ki se še razvija, in kjer ima regulacija 
harmonskih komponent še neizkoriščen potencial, je področje dušenja vibracij in 
hrupa. Sem spadajo aplikacije, kjer sta mehansko sklopljena motor z notranjim 
izgorevanjem in električni stroj, batni kompresor z že prigrajenim električnim 
strojem za pogon ipd. Povsod, kjer se pojavljajo periodični signali, je možno opisano 
znanje regulacije harmonskih komponent s pridom uporabiti. Pri tem seveda ne 
smemo pozabiti, da PWM modulacija, ki to omogoča, povzroča višjeharmonske 
komponente še v okolici stikalne frekvence in njenih mnogokratnikov, ki lahko 
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segajo celo v področje MHz. Tudi če regulacija harmonskih komponent ni 
implementirana, so tovrstni vplivi stikalne frekvence še vedno prisotni. Ta del 
frekvenčnega pasu ne moremo zadušiti drugače kot s pasivnimi filtri. 
 
Kot povsod v tehniki tudi pri regulaciji harmonskih komponent naletimo na 
omejitve. Če presežemo napetostne omejitve pretvornika, pride do harmonskega 
popačenja bremenskega toka, ki se ga vsekakor želimo izogniti. Zato sem izpeljal 
analitični izraz, s katerim je možno enostavno določiti omejitve pri regulaciji 
harmonskih komponent toka skozi RL breme, ki ga na področju močnostne 
elektronike srečamo najpogosteje. Najvplivnejši parameter je napetost enosmernega 
tokokroga, ki jo moramo pri načrtovanju pretvornika izbrati tako, da v pričakovanih 
obratovalnih razmerah pretvornik ne preseže meje napetostne zmogljivosti in ne 
preide v nasičenje. Novo vrednost napetosti enosmernega tokokroga prav tako 
izračunamo analitično. 
 
Na področju aktivne regulacije harmonskih komponent bi bilo smiselno še nadaljnje 
raziskovalno delo. To velja tudi za sinhronske stroje s trajnimi magneti, pri katerih bi 
bilo dobrodošla zadušitev občutnih harmonskih komponent v kHz območju, kar v 
dosedanjem delu še ni bilo uspešno realizirano. Podobno analitično izpeljavo kot za 
RL breme bi bilo smiselno narediti še za LC, LCL in CLC bremena. Tako bi vpliv na 
tokovno-frekvenčno karakteristiko lahko določili še za pretvornike s tovrstnimi 
bremeni. Podana priporočila za določanje parametrov resonančnega, repetitivnega, 
DCT in dvojnega DCT regulatorja bi lahko še dodatno testirali na sistemih 
brezprekinitvenega napajanja, pretvornikih sončnih in vetrnih elektrarn, aktivnih 
filtrih ter v hibridnih vozilih. Prav tako bi bilo dobrodošlo testiranje in nadaljnje 
preučevanje novo zasnovanega dvojnega DCT regulatorja.  
7.1  Evalvacija napovedanih izvirnih prispevkov k znanosti 
Ob prijavi teme doktorske disertacije so bili napovedani štirje potencialni izvirni 
prispevki k znanosti, ki so bili tekom izdelave doktorske disertacije analitično, 
simulacijsko in eksperimentalno uspešno potrjeni. 
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Prvi izvirni prispevek je analitični izraz, s katerim lahko izračunamo amplitude 
posameznih harmonskih komponent toka skozi RL breme, ki ne bodo povzročile 
nasičenja pretvornika, saj bi to povzročilo dodatno harmonsko popačenje 
bremenskega toka. Na nasičenje pretvornika vplivajo parametri RL bremena in 
pretvornika ter amplitude vseh reguliranih harmonskih komponent toka skozi RL 
breme. 
 
Drugi izvirni prispevek je v tesni povezavi s prvim prispevkom. Ker predvsem 
napetost enosmernega tokokroga določa mejo nasičenja pretvornika, je predlagan 
analitičen izraz za izračun minimalne vrednosti napetosti enosmernega tokokroga. Ta 
minimalna vrednost napetosti zagotavlja, da pretvornik v danih razmerah ne doseže 
nasičenja. Pri tem izračunu so ponovno upoštevani parametri sistema ter harmonska 
vsebina bremenskega toka. 
 
Tretji izvirni prispevek k znanosti so priporočila za parametriranje regulatorjev 
harmonskih komponent, ki izhajajo iz medsebojne primerjave teh regulatorjev. 
Primerjalna analiza je bila izvedena po izbranih kriterijih, s katerimi ovrednotimo 
prednosti in slabosti posameznega regulatorja. Na podlagi teh izsledkov se lažje 
odločamo, kateri regulator je najprimernejši v dani aplikaciji. 
 
Četrti izvirni prispevek je nov namenski regulator za regulacijo harmonskih 
komponent. Poimenoval sem ga dvojni DCT regulator, saj njegova zasnova izhaja iz 
DCT regulatorja. Zaradi dodatnega DCT filtra ima eno prostostno stopnjo več. 
Regulira lahko poljubno število harmonskih komponent, pri čemer je poglavitna 
prednost konstanten čas izračuna, neodvisen od skupnega števila harmonskih 
komponent. 
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Izvirni prispevki k znanosti 
Izvirni prispevki te doktorske disertacije k znanosti so: 
1. Zasnova analitično pridobljene frekvenčne odvisnosti, na katero vplivajo 
parametri sistema ter napetostne in tokovne omejitve. 
2. Načelna rešitev izbire oziroma izračuna minimalne napetosti enosmernega 
tokokroga mostičnega pretvornika, z namenom generiranja višjeharmonskih 
komponent toka. 
3. Izdelava smernic za parametriranje resonančnega, repetitivnega, DCT in 
dvojnega DCT regulatorja ter določitev kriterijev za izbiro najprimernejšega 
regulatorja glede na aplikacijo. 
4. Zasnova dvojnega DCT regulatorja, ki je zmožen vplivati na amplitudo in 
fazo posamezne višjeharmonske komponente v reguliranem signalu, časovna 
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Dodatek 
V dodatku A so zbrani matematični izrazi, ki so v pomoč pri izpeljavah [111], v 
dodatku B je izpeljana prenosna funkcija resonančnega regulatorja, v dodatku C pa je 
izpeljan priporočen izraz za določanje ojačenja resonančnega regulatorja. 
A  Trigonometrične identitete in matematični izrazi 
 1sincos 22    (A.1) 
 212121 sincoscossin)sin(    (A.2) 
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Ta stran je namenoma prazna! 
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B  Izpeljava prenosne funkcije resonančnega regulatorja 
Na začetku izpeljave prenosne funkcije resonančnega regulatorja FRES(s) uvedemo 



































tjh    . (B.2) 
 
Enačbo zveznega resonančnega regulatorja (4.3) z Laplaceovo transformacijo 
postopoma preslikamo v s domeno. Najprej transformiramo spremenljivko 














  , (B.3) 
 
pri čemer je uporabljena lastnost Laplaceove transformacije (A.10). Ponovno 


















































150 B  Izpeljava prenosne funkcije resonančnega regulatorja 
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C  Določanje vrednosti ojačenja resonančnega regulatorja 
Odprtozančna prenosna funkcija F0 za splošni linearni regulacijski sistem, reguliran s 
PI regulatorjem, zapišemo kot produkt prenosne funkcije regulatorja FR in prenosne 











































kjer je KS sistemsko ojačenje, aS in bS pa realni in imaginarni del prenosne funkcije 
sistema. Na podlagi (C.1) zapišemo amplitudno razmerje ter fazni premik 
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Podobno kot za I regulator lahko zapišemo odprtozančno prenosno funkcijo F0 za 






















































































































































































































Izpostavljanje KRES iz enačbe (C.9) pri frekvenci fA (točka, kjer je fazni premik enak  
-180°) da izraz (5.6), s katerim izračunamo vrednost ojačenja KRES. Pasovno širino 
regulatorja vnaprej omejimo na vrednost fS/10.  
